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 الملخص

فً ثلاد أبعاد  (CST) و بشَايح (D2) فً بعذٌٍ ( MEF) و طشٌقت انعُاصش انًُخهٍت (MoM)فً هزِ الأطشوحت، طشٌقت 

(D3) اصخعًهج نخحذٌذ  انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت (EM) نًدًىعت يٍ انشَاَاث (IRM) يخداَضت (TEM) و غٍش يخداَضت 

( quasi-TEM)ًحضخُذ يحاكاة انهٍاكم انًحههت و .  ٌكىٌ نها يعايم خىدة عانً و حدذ حطبٍقاحها فً انًدال انطبً و انبٍىنىخ

 .   [S] باصخخذاو انًصفىفاث TLM) )انًصًًت عهى َظشٌت خطىط الإسصال 

 :حخهخص الأعًال انًُدزة فً هزِ الأطشوحت فً انُقاط انخانٍت 

  حخصٍص كهشويغُاطٍضً نشَاٌ يٍ َىع(SRR)  ًباصخعًال طشٌقخ(MoM)  و(MEF)  فً انحانت انًخداَضت و انغٍش

رو صًاحٍت َضبٍت ( انعضهت)فً هزِ الأخٍشة ٌكىٌ انشَاٌ يشحىٌ بعُصش بٍىنىخً . (quasi-TEM و  TEM)يخداَضت 

((εr=64.21. 

  يٍ َىع يشخاصٍٍحصًٍى و حقهٍذ (SRR)  يخداَش(TEM)  و غٍش يخداَش (quasi-TEM) .الأول ٌشخغم بخشدد MHz 

 .( ISMحشدد فً انُطاق ) MHz  433و انثاٍَت حشخغم بخشدد ( T 8حقم يغُاطٍضً ) 340

  حىظٍف طشٌقت(MoM)  يٍ أخم اصخخشاج انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت نُىعٍٍ يٍ انشَاَاث انكهشبائٍت انًضخعًهت بطشٌقت

 يخداَضت (SER)و انشَاٌ انبٍضاوي  (STR)ألا و هً انشَاٌ انذائشي رو انُاقهٍٍ انًخُاظشٌٍ  (IRM)واصعت فً انًدال 

(TEM) و غٍش يخداَضت (quasi-TEM) . ًرو ( انقهب)فً انحانت الأخٍشة حكىٌ هزِ انشَاَاث يشحىَت بعُصش بٍىنىخ

  .(εr=60.74)صًاحٍت َضبٍت 

  حصًٍى و حقهٍذ يشاخٍشIRM-UHF يٍ َىع  (STR و SER) ة و غٍش يخداَضت يخداَش(TEM و quasi-TEM) شخغم ث

. (εr=1) غٍش يشحىٌ  وٌضخعًم انشكم الأيثم نهشَاٌ انكهشبائً (ISMَطاق انخشدد  ) MHz433 بخشدد 

  حىظٍف طشٌقت(MoM)  يٍ أخم اصخُخاج انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت نشَاٌ كهشبائً يٍ َىع(RBC)  يخداَش ٌحخىي

 (BCR) وحضخعًم انشَاٌ كهشبائً يٍ َىع  MHz 433 حشخغم بخشدد IRM-UHF يشاخٍش يٌحشو ث َاقم أصطىاًَ  nعهى

 .قم أصطىاًَ َا8 و 1 2, 16 , 24رو  (TEM)يخداَش 

  حىظٍف طشٌقت(MoM)  و(MEF)   يٍ أخم اصخُخاج انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت نشَاٌ كهشبائً يٍ َىع(RBC) 

 Tحقم يغُاطٍضً ري ) MHz 300 ٌشخغم بخشددIRM-UHFحخصٍص يشخاس و َاقم أصطىاًَ   16يخداَش ٌحخىي عهى

7 ). 

 .حٍٍ دونًحٍٍعهًً سحٍٍنًُشى يىضىع كاَج أعلاِ انًزكىسة الأعًال فً انًذسوصت انشَاَاث

 

 . اصخدابت انخىحش،ISMححهٍم و حصًٍى، هٍاكم يحىسٌت، الأدواث انشقًٍت، َطاق انخشدد  :البحث مفاتيح



Résumé : 

Dans cette thèse, la méthode des moments (MoM), la méthode des éléments finis (MEF) en 2D 

et le logiciel CST en 3D, sont employés pour la détermination des grandeurs électromagnétiques 

(EM) des résonateurs IRM blindés TEM et Quasi-TEM afin de concevoir dans la bande ISM des 

sondes ayant un coefficient de qualité élevé trouvant leur application dans le domaine médicale et 

biologique. La simulation des structures analysées et conçues, est basée sur l’utilisation de la théorie 

des lignes de transmission en se servant des matrices de répartition en puissance [S]. 

Les travaux réalisés dans cette thèse sont résumés dans les points suivants: 

 La caractérisation par la méthode MEF et MoM des grandeurs EM du résonateur en anneau 

fendu (Split Ring Resonator : SRR) TEM et quasi-TEM. Ce dernier chargé avec un élément 

biologique (muscle) de permittivité relative (εr=64.21). 

 La conception  de deux sondes IRM de type SRR TEM et quasi-TEM respectivement.  La 

première fonctionne à une fréquence 340 MHz (IRM du proton à 8T), la seconde fonctionne 

à une fréquence de 433 MHz (bande ISM). 

 La caractérisation par la MoM des grandeurs EM de deux types de résonateur largement 

utilisés en IRM à savoir le résonateur à bandes symétriques circulaires blindé (STR) et le 

résonateur à bandes elliptique blindé (SER) TEM et quasi-TEM. Dans le cas inhomogène, 

ils sont chargé avec un élément biologique (le cœur) de permittivité relative (εr=60.74).  

 La conception de sondes IRM-UHF de type STR et SER TEM et quasi-TEM fonctionnant à 

433 MHz (bande ISM) et utilisant la configuration optimale du résonateur non chargé (εr=1). 

 Une caractérisation par la MoM des paramètres EM du résonateur TEM en forme de cage 

d’oiseau à n-lignes coaxiales couplés (BCR) et l’optimisation de sondes IRM-UHF 

fonctionnant à 433 MHz et utilisant le résonateur TEM BCR à lignes coaxiales couplés 

(n=24, 16, 12 et 8). 

 Une caractérisation par la MEF et la MoM des paramètres EM du résonateur à 16-lignes 

coaxiales couplés et conception d’une sonde fonctionnant à la fréquence de 300 MHz (IRM 

du proton à 7 T) et utilisant ce dernier. 

Les résonateurs que nous avons caractérisés dans les travaux énumérés ci-dessus ont fait l’objet 

de deux publications  internationales. 

 

Mots-clés : Analyse et conception, structures coaxiales, outils numériques, bandes ISM, réponse 

fréquentielle. 



ABSTRACT 

In this thesis, the method of moments (MoM), the finite element method (FEM) in 2D and the 

software CST in 3D, are used for the determination of electromagnetic parameters (EM) of shielded 

MRI resonators TEM and quasi-TEM to design in the ISM band probes with a high quality factor 

convenient for medical and biological applications. The simulations of the analyzed and designed 

structures are based on the use of the theory of the transmission lines by using the scattering 

matrices [S]. 

The works realized in this thesis are summarized in the following points: 

 The FEM and MoM characterization of EM-parameters of the TEM and quasi-TEM split 

ring resonator (SRR). It is loaded with a biological element (muscle) with relative 

permittivity (εr = 64.21). 

 The design of two types of TEM and quasi-TEM MRI probes using the SRR. The first 

operates at 340 MHz (proton imaging at 8T), the second one is operating at a frequency of 

433 MHz of the ISM band. 

 The MoM characterization of EM-parameters of two types of resonator widely used in MRI 

namely TEM and quasi-TEM slotted tube resonator, with circular and elliptical cross section 

respectively (STR) and (SER). In the inhomogeneous case, they are loaded with a biological 

element (the heart) with relative permittivity (εr = 60.74). 

 Design of UHF-MRI probes using the TEM and quasi-TEM STR and SER, operating at 433 

MHz (ISM band) and using the optimal configuration of the unloaded resonator (εr = 1). 

 The MoM characterization of EM-parameters of TEM birdcage resonator using n-coupled 

coaxial lines (BCR) and the optimization of an UHF-MRI probe operating at 433 MHz and 

using the TEM  BCR resonator constituted by (n=24, 16, 12 and 8) coaxial lines. 

 The MoM and FEM characterization of EM-parameters of TEM birdcage resonator using 16 

coupled coaxial lines (BCR) and the design of an UHF-MRI probe operating at 300 MHz 

(proton imaging at 7 T). 

Two of the characterized resonators of this thesis have been the subject of two international 

publications. 

Keywords: Analysis and Design, coaxial structures, numerical tools, ISM band, frequency 

response. 



  
  
  
  
  
  

SSOOMMMMAAIIRREE  
 



SOMMAIRE 

 
INTRODUCTION GENERALE ............................................................................................ 1 

 

 Chapitre I : L’IRM DU SIGNAL A L’IMAGE ET GENERALITES 

I.1 INTRODUCTION ................................................................................................................ 4 

I.2. HISTORIQUE...................................................................................................................... 5 

I.3. PRINCIPES PHYSIQUES DE L’IRM ................................................................................ 6 

I.3.1. LA RESONANCE MAGNETIQUE NUCLEAIRE (RMN) ........................................ 6 

I.3.1.1 NOTIONS DE PHYSIQUE ..................................................................................... 6 

I.3.1.2 LA PRECESSION ................................................................................................... 9 

I.3.1.3 LE SIGNAL DE RESONANCE MAGNETIQUE ................................................ 10 

I.3.2 LA SPECTROSCOPIE DE RESONANCE MAGNETIQUE ..................................... 14 

I.4 LOCALISATION ET ACQUISITION DU SIGNAL RMN .............................................. 19 

I.4.1 LE SIGNAL RMN ....................................................................................................... 19 

I.4.2 LOCALISATION DU SIGNAL RMN ........................................................................ 20 

I.4.2.1 SELECTION DU PLAN DE COUPE ................................................................... 21 

I.4.2.2 CODAGE PAR LA FREQUENCE ....................................................................... 22 

I.4.2.3 CODAGE PAR LA PHASE .................................................................................. 23 

I.4.3 L’EPAISSEUR DE COUPE ........................................................................................ 24 

I.4.4  ACQUISITION DES DONNEES IRM ...................................................................... 24 

I.4.5 LES SEQUENCES DE BASE EN IMAGERIE IRM .................................................. 26 

I.4.5.1 ECHO DE GRADIENT ......................................................................................... 27 

I.4.5.2 ECHO DE SPIN .................................................................................................... 27 

I.4.6 LES SEQUENCES d’ACQUISITION RAPIDE ......................................................... 28 

I.4.6.1 FLASH ................................................................................................................... 28 

I.4.6.2  EPI ........................................................................................................................ 28 

I.4.6.3  PRESTO ............................................................................................................... 29 

I.5  INSTRUMENTATION ..................................................................................................... 30 

I.5.1 L’AIMANT PRINCIPAL ............................................................................................ 30 

I.5.1.1 TYPES D’AIMANTS ............................................................................................ 30 



I.5.1.2 CARACTERISTIQUES DE L’AIMANT PRINCIPAL ....................................... 32 

I.5.2 LES BOBINES DE GRADIENT DE CHAMP ........................................................... 32 

I.5.2.1 ELEMENTS CONSTITUTIFS DES GRADIENTS ............................................. 32 

I.5.2.2 CARACTERISTIQUES DES GRADIENTS ........................................................ 33 

I.5.2.3 LES COURANTS DE FOUCAULT ..................................................................... 33 

I.5.3 CHAINE RADIOFREQUENCE .................................................................................. 34 

I.5.3.1 ELEMENTS DE LA CHAINE RADIOFREQUENCE ........................................ 34 

I.5.3.2 OPTIMISATION DE LA CHAINE RADIOFREQUENCE ................................. 35 

I.5.3.3 CAGE DE FARADAY .......................................................................................... 36 

I.5.4 INFORMATIQUE ....................................................................................................... 36 

I.6 LA SONDE ......................................................................................................................... 36 

I.6.1 TRANSMISSION, RECEPTION ET RECIPROCITE ................................................ 38 

I.6.2 RESONANCE .............................................................................................................. 39 

I.7 BANDE ISM ....................................................................................................................... 41 

I.7.1 DEFINITION DE LA BANDE ISM ............................................................................ 41 

I.7.2 REGLEMENTATION ................................................................................................. 41 

I.8 CONCLUSION ................................................................................................................... 43 

 

Chapitre II : METHODES NUMERIQUES DE RESOLUTION 

 

II.1 INTRODUCTION ............................................................................................................. 44 

II.2 METHODES D’ANALYSE NUMERIQUES .................................................................. 46 

II.2.1 METHODE DES ELEMENTS FINIS (MEF) ............................................................ 46 

II.2.1.1 PARAMETRES MATRICIELS PRIMAIRES DES LIGNES DE 

TRANSMISSION ........................................................................................................... 47 

II.2.1.1.1 CALCUL DE LA MATRICE DE CAPACITE [C] .......................................... 48 

II.2.1.1.2 CALCUL DE LA MATRICE D’INDUCTANCE [L] ...................................... 49 

II.2.1.1.3 CALCUL DE LA MATRICE DE RESISTANCE [R] ..................................... 51 

II.2.1.1.4 CALCUL DE LA MATRICE DE CONDUCTANCE [G] ............................... 52 

II.2.2 METHODE DES MOMENTS ................................................................................... 54 

II.2.2.1 EVALUATION NUMERIQUE DES PARAMETRES PRIMAIRES PAR LA 

METHODE DES MOMENTS ....................................................................................... 55 

II.2.2.1.1 EQUATIONS INTEGRALES DE LA DISTRIBUTION DE CHARGES ....... 56 



II.2.2.1.2 SOLUTION DES EQUATIONS INTEGRALES DE LA DISTRIBUTION DE 

CHARGES ...................................................................................................................... 57 

II.2.3 METHODE DE LA MATRICE DES LIGNES DE TRANSMISSION ..................... 60 

II.2.3.1 INTRODUCTION HISTORIQUE  ...................................................................... 60 

II.2.3.2 EVALUATION DE LA REPONSE DES LIGNES DE TRANSMISSION ........ 62 

II.2.3.2.1 EQUATION DES TELEGRAPHISTES ........................................................... 63 

II.2.3.2.2 ANALYSE DANS LE DOMAINE SPECTRAL .............................................. 63 

1) CALCUL DE LA MATRICE IMPEDANCE CARACTERISTIQUE ET DU 

COEFFICIENT DE PHASE ........................................................................................... 66 

2) TENSIONS ET COURANTS A LA FIN DES LIGNES .......................................... 67 

II.2.3.2.3 ANALYSE DANS LE DOMAINE TEMPOREL ............................................ 67 

II. 3. CST MICROWAVE STUDIO (MWS) ........................................................................... 70 

II. 3. 1. DESCRIPTION DU LOGICIEL DE SIMULATION ............................................. 70 

II. 3. 2.  MODULES DE CST ............................................................................................... 70 

II. 3. 3. METHODE D’INTEGRATION FINIE (FIT) ......................................................... 71 

II. 3. 4. LES MODULES D’EXECUTION .......................................................................... 72 

II. 3. 5. LES ETAPES SUIVIS POUR UNE SIMULATION .............................................. 73 

II.4 CONCLUSION ................................................................................................................. 73 

 

  

Chapitre III : RESONATEUR EN ANNEAU FENDU 

 

III.1 INTRODUCTION ............................................................................................................ 75 

III.2 DESCRIPTION ............................................................................................................................ 75 

III.3 RESONATEUR EN ANNEAU FENDU HOMOGENE (TEM-SRR).......................................... 77 

III.4 RESONATEUR EN ANNEAU FENDU INHOMOGENE (QUASI-TEM SRR) ........................ 84 

III.5 CONCLUSION ................................................................................................................ 90 

 

Chapitre IV : RESONATEURS A BANDES SYMETRIQUES STR ET SER 
 

IV. 1 INTRODUCTION .......................................................................................................... 92 

IV.2 RESONATEUR  A BANDES SYMETRIQUES ............................................................ 93 

IV.2.1 DESCRIPTION ......................................................................................................... 93 



a) RESONATEUR A BANDES SYMETRIQUES CIRCULAIRES (STR) .................... 93 

b) RESONATEUR A BANDES SYMETRIQUES ELLIPTIQUES (SER) ..................... 93 

IV.3 CONCLUSION .............................................................................................................. 106 

 

Chapitre V : OPTIMISATION DU RESONATEUR TEM A n-ELEMENTS DE 

LIGNES COAXIALES 

 

V.1 INTRODUCTION ........................................................................................................... 108 

V.2 RESONATEUR TEM EN CAGE D’OISEAU A  n-LIGNES COAXIALES ................ 109 

V.2.1 DESCRIPTION ........................................................................................................ 109 

V.2.2 RESULTAT DE CONCEPTION DE SONDES FONCTIONNANT A LA 

FREQUENCE 433 MHz .................................................................................................... 111 

V.2.2.1 IMPACTS DU RAYON DES CONDUCTEURS COAXIAUX INTERNES SUR 

LES PARAMETRES EM DU RESONATEUR ........................................................... 111 

V.2.2.2 INFLUENCE DU RAYON DES CONDUCTEURS COAXIAUX INTERNES 

SUR LE COEFFICIENT DE QUALITE ...................................................................... 114 

V.2.3 RESULTAT DE CONCEPTION D’UNE SONDE FONCTIONNANT A 7 TESLA 

(300 MHz) .......................................................................................................................... 118 

V.3 CONCLUSION ............................................................................................................... 122 

 

CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES…………………………………....123 

 

REFERENCES BIBLIOGRAPHIQUES…………………………………………………125 

 

ANNEXE……………………………………………………………………………………126 
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INTRODUCTION GENERALE 

L’image est un moyen de communication universel, accessible à toutes les cultures, sans 

nécessité de traduction. Sous sa forme numérique, l’image donne l’accès à un ensemble de 

données, permettant de concevoir des modèles indispensables pour la compréhension des 

systèmes physiques, plus ou moins complexes. En particulier, grâce à la diversité des 

modalités d’imagerie, on peut actuellement mieux comprendre l’environnement qui nous 

entoure. L’imagerie par résonance magnétique (IRM) en l’occurrence, est une modalité 

capable de produire des images du corps humain, ou de tout système biologique, qui révèle de 

manière non envahissante, la structure, le métabolisme et les fonctions des tissus ou organes 

internes, élargissant significativement la gamme de la vision humaine dans un univers qui 

était jadis inaccessible. En routine clinique, contrairement au diagnostic radiologique par 

rayons X, cette technique d’imagerie produit des images anatomiques d’une qualité 

exceptionnelle et sans nocivité pour le patient. D’un point de vue fonctionnel, l’IRM peut 

également être vue comme une technique d’imagerie tomographique qui produit des images 

du métabolisme d’un organe et de son fonctionnement interne à partir des données collectées 

de l’extérieur. Bien que son utilisation ne soit pas encore universellement répandue en 

clinique, à cause de la rareté des imageurs et du coût élevé de l’examen, l’IRM se présente 

comme la modalité d’imagerie de référence pour le diagnostic clinique, car elle permet 

d’avoir des informations sur le plan tant anatomique que fonctionnel. D’un point de vue 

scientifique, l’IRM est aussi attractive et fascinante, comparée aux autres techniques 

d’imagerie, grâce à sa polyvalence et sa flexibilité. 

Depuis la découverte, en 1945, du phénomène de résonance magnétique nucléaire (RMN), 

cette technique est devenue une discipline en soi couvrant un large domaine allant de la 

chimie préparative aux applications biomédicales. 

La résonance magnétique nucléaire est une technique en développement depuis une 

cinquantaine d'années. Le phénomène physique a été conceptualisé en 1946 par BLOCH et 

PURCELL, parallèlement. Ils ont obtenu le prix Nobel en 1952. Cette technique a été 

largement utilisée par les chimistes, puis les biologistes. 

Les premiers développements en imagerie datent des années 1973. Les premières images 

chez l'homme ont été réalisées en 1979. Aujourd'hui, après des années d'évolution, l'IRM est 

devenue une technique majeure de l'imagerie médicale moderne. Potentiellement, elle est 

appelée encore à des développements importants; en dehors de l'image morphologique avec sa 

sensibilité diagnostique démontrée, l'IRM permet aujourd'hui d'autres approches : 
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angiographiques, métaboliques (spectrométrie 
1
H et spectrométrie phosphore), et 

fonctionnelles (perfusion tissulaire, volume sanguin cérébral). 

Dans cette thèse, nous nous sommes focalisés sur l’analyse des grandeurs 

électromagnétiques des résonateurs RMN et à la conception de sondes  ayant un coefficient de 

qualité élevé. L’intérêt du résonateur réside dans le fait de convertir partiellement ou 

totalement l’énergie électrique en énergie magnétique. Cette énergie magnétique est 

nécessaire pour irradier les spins associés à l’échantillon que nous voulons analyser par RMN. 

Dans la sonde, le résonateur joue donc un rôle important en émission et en réception. 

Parmi les résonateurs les plus utilisés en RMN (spectroscopie ou imagerie), nous citons le 

résonateur en forme de cage d’oiseau (BCR), le résonateur à bandes symétriques elliptiques 

(SER), le résonateur  à bandes symétriques circulaires (STR) et le résonateur en anneau fendu 

(SRR). 

L’utilisation d’outils de simulations pour la modélisation et la caractérisation 

électromagnétique (EM) est indispensable à la conception de sonde IRM. Aujourd'hui, le 

recours à l'utilisation de méthodes numériques pour solutionner les problématiques liées à la 

résolution des équations de Maxwell est incontournable. La complexité des systèmes 

d'équations intégro-différentielles ne permet pas de trouver aisément une solution approchée. 

La résolution nécessite l'utilisation de méthodes numériques. 

Dans  le cadre de ce travail, la méthode des éléments finis (MEF), la méthode des moments 

(MoM) et le logiciel CST sont essentiellement utilisées (programmées en 2D et 3D ) pour 

analyser les paramètres électromagnétiques de structures coaxiales homogènes et 

inhomogènes (transverses électromagnétique : TEM et quasi-TEM) d'une part et pour 

concevoir de circuits dans la bande ISM (industriel, scientifique et médical) trouvant leurs 

applications dans les domaines : médical (petit animal, être humain,...) et biologique (plantes, 

aliments, ….) d'autre part. La simulation des structures analysées et conçues, est basée sur 

l’utilisation de la théorie des lignes de transmission en se servant des matrices de répartition 

en puissance [S]. 

L'utilisation de plusieurs méthodes numériques différentes s'explique par le fait que les 

types de structures à analyser et concevoir ne possèdent pas de modèles analytiques exacts 

dans la littérature scientifique pour leurs grandeurs électromagnétiques à cause de leurs 

géométries de formes complexes et de leurs inhomogénéités. 

Des comparaisons entre les résultats sera faite pour montrer l'utilité des outils numériques 

qui seront réalisés et développés au cours de cette thèse. 
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Dans un souci de clarté de cette thèse, nous l’avons articulée autour de cinq parties 

distinctes. Dans un premier temps, nous faisons un rapide état de l'art du phénomène de RMN, 

en commençant par un bref historique de l'IRM ensuite nous présentons les principes de base 

de l’acquisition du signal généré par celui-ci, puis nous décrivons les différents composants 

d'un IRM et nous terminerons par des définitions sur la bande ISM.  

Le deuxième chapitre porte sur les méthodes numériques mise en jeu dans cette thèse. 

Nous commencerons par l’évaluation numérique des paramètres matriciels primaires à savoir 

les matrices d'inductances [L], de capacité [C], de résistance [R] et de conductance [G] par 

unité de longueur par la méthode des éléments finis (MEF) en présentant la résolution de 

l’équation de Laplace en deux dimensions. Ensuite nous focalisons notre attention sur le 

calcul de ces paramètres en utilisant la méthode moments (MoM) en présentant la solution des 

équations intégrales de la distribution de charges et l'organigramme du fichier de données 

pour le logiciel LINPAR utilisant la MoM. Nous terminerons par une analyse dans le domaine 

spectrale et temporelle des lignes de transmission et une description de la méthode 

d'intégration finie (FIT) utilisée par le logiciel CST Microwave studio. 

Dans le troisième chapitre, nous avons développé deux sondes fonctionnant l’une à 340 

MHz (IRM du proton à 8T) et l’autre à 433 MHz (bande ISM) utilisant des résonateurs en 

anneau fendu respectivement en mode TEM et quasi-TEM. Ce dernier est chargé avec un 

élément biologique (muscle) ayant une permittivité relative (εr=64.21). 

Le quatrième chapitre présente une étude TEM et quasi-TEM de deux résonateurs 

largement utilisés en IRM à savoir le résonateur à deux bandes symétriques circulaires et 

elliptiques respectivement (STR) et (SER) pour concevoir de sondes chargées avec un 

élément biologique (cœur) de permittivité relative (εr=60.74) et fonctionnant à la fréquence 

433 MHz de la bande ISM. 

Le cinquième chapitre, traite une analyse détaillée et une optimisation des paramètres 

électromagnétiques des résonateurs TEM en cages d’oiseau à n-lignes coaxiales (n=8, 12, 16, 

24) en fonction des paramètres géométriques en utilisant les deux approches (MEF) et 

(MoM). Cette analyse et cette optimisation s’avère indispensable pour la conception de 

sondes ayant un fort coefficient de qualité.  
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I.1 INTRODUCTION: 

La résonance magnétique nucléaire (RMN) est une technique extrêmement riche et 

puissante. Ses développements ont été récompensés par quatre prix Nobel en physique, 

chimie et médecine dont les derniers en 2002 et 2003. Son principe repose sur l'étude, sous 

champ magnétique intense (statique), de la réponse des noyaux de certains atomes sollicités 

par un champ électromagnétique radiofréquence (RF). C'est ce phénomène même qui permet 

à la RMN de sonder la matière à l'échelle nanométrique et d'extraire des informations 

structurales très locales sur les matériaux étudiés. Enfin, c'est aussi ce principe qui est 

appliqué en Imagerie par Résonance Magnétique (IRM).  

Depuis sa découverte en 1945, la RMN a connu des développements spectaculaires. Cela 

va de l'étude structurale de molécules de taille de plus en plus importante à la production 

d'images. L'une des applications de la production d'images est l'IRM dont les répercussions en 

médecine sont considérables. Compte tenu de la variété de ses aspects expérimentaux et 

méthodologiques d’une part, et de l'éventail de ses applications qui ne cesse de s'élargir 

d’autre part, la RMN est devenue une discipline à part entière. 

L'IRM est une technique qui utilise les ondes radio et un puissant champ magnétique 

statique. Avec une précision inférieure au millimètre, elle fournit des images numériques 

détaillées en trois dimensions des organes internes et des tissus, liquide céphalo-rachidien, 

cortex, …etc. Cet outil permet d'obtenir des images plus précises que celles obtenues par un 

scanner. Ce qui va permettre d'évaluer les structures du corps humain qui ne sont pas visibles 

avec les autres techniques d'imagerie comme les radiographies ou encore les échographies. 

L’IRM est une modalité d’imagerie en plein développement. L'IRM anatomique est utilisée 

depuis une vingtaine d'années dans le domaine médical à cause de la précision des images 

anatomiques qu'elle fournit et donc des diagnostics qu'elle permet.  

Ce premier chapitre présente les fondements théoriques de la RMN et de l’IRM, de la 

formation du signal électromagnétique jusqu’à son instrumentation en passant par les 

séquences d'acquisition d'images numériques. La RMN, qui était d'abord une découverte 

scientifique puis un outil de physicien, est devenue depuis peu une technique compliquée et 

onéreuse d'exploration du corps humain. Nous avons jugé utile de faire un bref historique de 

cette technique en permanente évolution. Les origines de l'aimantation nucléaire et le 

comportement d'un échantillon sous un champ magnétique appliqué sont brièvement 

discutées. La RMN est fondamentalement un processus quantique; il n’existe aucun argument 

classique pour quantifier le moment angulaire. Cependant, une fois le postulat de rotation 

quantifié, la physique newtonienne peut être utilisée pour expliquer la plupart des 
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phénomènes de résonance magnétique. La précession de Larmor et l'induction free Decay 

(FID) sont décrits ici en utilisant la mécanique classique. Les principes fondamentaux de la 

formation de l'image sont ensuite décrits. La localisation du signal est introduite rendant la 

formation d'image possible. Les deux séquences principalement utilisées pour l’IRM appelées 

écho de spin et écho de gradient sont ensuite examinés ainsi que les séquences d’acquisition 

rapide tels que FLASH, EPI et PRESTO. 

Une description d'un système d'IRM complète est donnée, en expliquant la fonction des 

principaux composants matériels. Enfin nous terminerons par des généralités sur les bandes 

ISM (Industrielles, Scientifiques et Médicales) et la réglementation qui régissent ces bandes. 

I.2. HISTORIQUE 

La résonance magnétique est un phénomène quantique portant sur le couplage entre le 

moment magnétique du noyau de certains atomes et un champ magnétique externe. Dès 1938, 

Isidor Isaac Rabi découvre qu'un noyau atomique absorbe le rayonnement électromagnétique 

à une fréquence spécifique en présence d'un fort champ magnétique mais le phénomène n'est 

décrit qu'en 1946 par Felix Bloch [1] et Edward Mills Purcell [2] (Prix Nobel de Physique 

1952). A partir de là, les premiers spectrographes vont être développés pour l'analyse physico-

chimique de petits échantillons. Dans les années 1970, la RMN va connaitre un important 

développement d'applications en imagerie médicale. En 1969, Raymond Vahan Damadian [3] 

propose d'utiliser la spectroscopie de RMN pour la détection des cancers. En 1973, Paul 

Lauterbur  et Peter Mansfield mettent au point, simultanément mais indépendamment, une 

technique d'imagerie à partir de la RMN en s'inspirant des méthodes de reconstruction 

d'images utilisées en tomodensitométrie (Prix Nobel de Physiologie et de Médecine 2003). 

Lauterbur baptise sa technique la "zeugmatographie" (du grec "zeugma" : ce qui relie) qui lui 

permet d'obtenir la première image en coupe de deux tubes à essai remplis d'eau [4]. 

Mansfield réalisera la première image de tissus humains en 1975. En 1977, Damadian 

produira la première coupe du corps humain. Ce bond en avant dans les années 1970 a été 

favorisé par les progrès réalisés en informatique : augmentation de puissance des processeurs 

et développement de nouvelles méthodes numériques permettant d'améliorer les temps de 

calcul. Ainsi en 1975 Richard E. Ernest utilise la transformée de Fourier Rapide (FFT : Fast 

Fourier Transform) pour analyser le codage en phase et en fréquence du signal RMN.  

 

 

 

 

 

   

P. Lauterbur & P. Mansfield 

 
R. V.  Damadian 
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Dans les années 1980, alors que la spectroscopie était, jusque là effectuée exclusivement  

in-vitro, les premières expériences de spectroscopie in-vivo vont être réalisées avec la montée 

en puissance des aimants (bobines supraconductrices). C'est ainsi que les premières images de 

la tête ont été obtenues en 1979 [5] et les premières images du thorax en 1980 [6]. 

Dans le domaine du diagnostic clinique, l'IRM s'est immédiatement imposée comme la 

plus précise des méthodes d'imagerie morphologique en particulier dans l'étude du système 

nerveux central. Parallèlement, de nouvelles méthodes sont apparues afin de mesurer d'autres 

paramètres, et d'approcher l'étude de la fonction des organes. La première image d'activation 

cérébrale obtenue en IRM a été publiée par l'équipe du Massachusetts General Hospital à 

Boston en 1991 [7]. Cette équipe utilisait alors, un produit de contraste. La découverte faite en 

1989, par Ogawa [8], avait montré que le sang lui-même pouvait se comporter comme un 

produit de contraste. Elle fut utilisée dès 1992 par de très nombreuses équipes pour étudier les 

différentes fonctions cérébrales à l'aide de l'IRM. 

Aujourd'hui, l'IRM est une technique d'imagerie très employée du fait de l'absence de 

rayons ionisants, de la finesse de résolution obtenue et de la variation des contrastes qu’elle 

permet d’obtenir. La spectroscopie commence à être utilisée en routine pour l’étude du 

métabolisme des organes.  

I.3. PRINCIPES PHYSIQUES DE L’IRM [9] 

I.3.1. LA RESONANCE MAGNETIQUE NUCLEAIRE (RMN) 

I.3.1.1 NOTIONS DE PHYSIQUE  

La résonance magnétique nucléaire est un phénomène complexe qui nécessite quelques 

notions de mécanique quantique notamment la notion de "spin". Le spin est une propriété 

quantique des particules subatomiques (électrons, protons et neutrons) que l'ont peut se 

représenter comme la rotation autour d’un axe de ces particules. Dans la plupart des atomes, 

comme le carbone 12 ( 𝐶 
12 ), ces spins sont associés par paires et s’annulent. Dans certains 

atomes, comme l’hydrogène ( 𝐻 
1 ) ou le carbone 13 ( 𝐶 

13 ), la symétrie est brisée et il apparait 

alors un spin global au noyau.  

Les noyaux avec un nombre de spins (noté I) non nul peuvent absorber et émettre des 

radiations électromagnétiques (EM).  Ce nombre de spin dépend du nombre de masse (A) et 

du numéro atomique Z de l’élément X (noté alors : 𝑋𝑍
𝐴  ) 

   Si les deux sont pairs alors le nombre de spins est nul (ex : 𝐶6
12 , 𝑂8

16 ). 
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 Si le nombre de masse est pair et que le numéro atomique est impair alors le nombre  

de spins est un entier (ex : 𝑁7
14 , 𝐻1

2 ). 

  Si le nombre de masse est impair alors le nombre de spins est un demi-entier (ex : 𝐻1
1  

, 𝐶6
13  , 𝑁7

15  , 𝑃15
31 …). 

 L’état du spin d’un noyau (m) peut être quantifié. La mécanique quantique nous dit qu’un 

noyau ayant un nombre de spins I a 2I+1 orientations possibles: m=I, (I-1), (I-2), … (de I à -I)  

Ainsi un noyau ayant un nombre de spins de 1/2 aura deux états de spin différents 

possibles m=1/2 et m=-1/2 (Figure I.1). C’est le cas des principaux noyaux utilisés en 

résonnance magnétique et notamment de celui d’hydrogène, nous ne nous intéresserons par la 

suite qu’à ce cas. 

 

Figure I.1. Niveaux d’énergie des populations de spins avec et sans champ magnétique 

pour un noyau avec un nombre de spin ½. 

En l’absence de champ magnétique externe, ces deux orientations ont la même énergie. En 

présence d’un champ magnétique, tous les spins s’orientent selon ce champ (ce n'est pas exact 

mais nous reviendrons sur cette notion plus loin). La population de spins correspondant à 

m=1/2 s’oriente dans le même sens que le champ magnétique alors que les spins 

correspondant à m=-1/2 s’orienteront dans le sens inverse. Chaque orientation correspondra 

alors à un niveau d’énergie différent et le niveau d’énergie le plus faible contient légèrement 

plus de noyaux. Il est possible d’exciter la population d'énergie la plus faible pour la faire 

passer au niveau d’énergie supérieur avec une onde électromagnétique. La fréquence de cette 

onde est déterminée par la différence d’énergie entre les deux niveaux. 

Chaque population de spins différent possède un moment magnétique µ donné par : 

                                                   𝜇 =
𝛾𝐼

2𝜋
                                                                           (𝐼. 1) 

Où h est la constante de Planck et γ le rapport gyromagnétique spécifique à chaque espèce 

nucléaire. En fonction du rapport gyromagnétique et de l'abondance naturelle (C) de chaque 

noyau (pourcentage en nombre de noyaux de chaque isotope d'un élément), on peut calculer 

sa réceptivité relative, c'est-à-dire un indice de la quantité de signal fournie par  ce noyau en 

résonance magnétique (Tableau I.1). La réceptivité d'un noyau est donnée par la formule :   

                                                           𝐷 =  𝛾3𝐶                                                                     (𝐼. 2) 
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La réceptivité relative d'un isotope est obtenue en divisant sa réceptivité par celle du proton 

( 𝐻1
1 ). Le noyau d'hydrogène est celui qui permet d'obtenir le plus de signal en résonance 

magnétique.   

Isotope  γ  
(107 rad T-1s-1)  

Abondance 
naturelle [C]  

Réceptivité 
relative [D]  

Fréquence (MHz) 
à 1,5T  

H 
1  26,752 99,985 1,0000 63,8 

𝐶 
13  6,728 1,108 0,000176 16,0 

F 
19  25,181 100 0,834 60,1 

P 
31  10,841 100 0,0665 25,9 

Na 
23  7,080 100 0,0185 16,9 

Tableau I.1. Réceptivité relative des principaux noyaux utilisés en résonance 

magnétique. 

Le moment magnétique est un vecteur qui donne la direction et l’intensité de l’aimantation 

du noyau. Chaque noyau possède donc une aimantation différente. Ainsi l’énergie du spin 

dans un champ magnétique dépend de ce champ magnétique (noté B0) et de μ. Pour le cas qui 

nous intéresse (I=1/2), il y a donc deux orientations possibles de μ : soit μ est dans le sens de 

B0, soit μ est opposé à B0 (Figure I.2). L'énergie correspondant à chaque orientation est 

donnée par : 

                                                         E = −μB0                                                            (I. 3) 

 

Figure I.2. Energie des spins en fonction de leur orientation par rapport au champ 

magnétique B0
.
 

La différence d'énergie entre ces deux niveaux, notée 𝛼 et 𝛽, est donc : 

                                                     ∆E =
γhB0

2π
                                                                         (I. 4) 

Elle est croissante avec l’intensité du champ (figure I.3). 

 

 

Figure I.3. Variation de la différance d’énergie entre les deux niveaux en fonction de 

l’intensité du champ magnétique B0. 
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Donc plus B0 est plus grand, plus la différence d’énergie entre les deux populations est 

grande. C’est cette différence d’énergie qui sera finalement à l’origine du signal mesuré dans 

les appareils d’imagerie à résonnance magnétique. 

I.3.1.2 LA PRECESSION 

La précession est le phénomène de base de la RMN. On peut représenter, dans le modèle 

classique, les noyaux comme de petits aimants tournant autour d'un axe (Figure 1.4). 

 

Figure I.4. Représentation d’un noyau comme un élément présentant une aimantation 

avec son moment angulaire (𝑳   ) et son moment d’aimantation 𝝁    . 

En présence d’un champ magnétique, deux forces interviennent sur le noyau : la première 

essaie d’orienter le moment magnétique selon le champ 𝐵0 
       et la seconde tente de maintenir le 

moment angulaire. La résultante de ces deux forces fait que le noyau tourne comme une 

toupie (Figure I.5). 

 

Figure I.5. Les deux rotations d'un noyau en présence d'un champ magnétique : la 

première se fait autour de son axe et la seconde autour des lignes de champ magnétique. 

Cette rotation autour de l’axe du champ magnétique s’appelle précession. La fréquence de 

cette rotation appelée fréquence de précession ou de Larmor est donné par la formule : 

                                           𝜔0 = 𝛾𝐵0                                                                 (𝐼. 5) 

                                           𝜈0 =
𝛾𝐵0

2𝜋
                                                                 (𝐼. 6) 

Où 𝜔0 est la fréquence angulaire et s’exprime en radians.s
-1 

et 𝜈0 est la fréquence et s’exprime  

en Hz. 

Contrairement à ce qui est souvent dit pour expliquer la résonance magnétique nucléaire, 

les spins ne s'alignent pas avec 𝐵0 mais ils précessent autour de l’axe du champ magnétique 

selon un angle bien défini de 54,7° (Figure I.6). 
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Figure I.6. Mouvement de précession et aimantation globale. En a) mouvement de 

précession des noyaux dans un champ magnétique. En b) réunion de tous les spins à 

l'origine du référentiel et aimantation résultante (M). 

Nous avons vu précédemment (I.3.1) que les spins s’orientant dans le sens du champ 

magnétique présentaient un niveau énergétique plus bas et qu’ils étaient légèrement plus 

nombreux. En ramenant tous les spins à l’origine du système de coordonnées (Figure I.6 b), 

les projections dans le plan <x,y> s’annulent, alors que les projections selon l’axe z, du fait 

d’un nombre légèrement plus important de noyaux orientés dans le sens du champ 

magnétique, donne un vecteur d’aimantation 𝑀0   aligné avec le champ 𝐵0 . 

I.3.1.3 LE SIGNAL DE RESONANCE MAGNETIQUE 

Le vecteur d’aimantation n’est pas mesurable tel quel : il faut l’exciter pour le faire quitter 

son état d’équilibre et ainsi obtenir un signal mesurable. 

Cela est réalisé en appliquant une onde électromagnétique de fréquence angulaire 𝜔0 : dans 

ce cas, les moments d'aimantation interagissent et provoquent une rotation du vecteur M0 

autour de l’axe y. On notera par la suite M, le vecteur d’aimantation à l’instant t, 𝑀0 étant le 

vecteur à l’état d’équilibre. L’angle de cette rotation dépend de la puissance et de la durée de 

l’onde radiofréquence émise : ainsi, il est courant de parler d’onde 90° ou 180° pour parler de 

l’onde qui permet le basculement du vecteur d’aimantation de 90° ou 180°. A l’arrêt de 

l’émission de l’onde radiofréquence, le vecteur M retourne à son état d’équilibre en décrivant 

une spirale (Figure I.7). La rotation de la projection du vecteur M dans le plan <x,y> (𝑀𝑥𝑦 ) 

génère un champ magnétique fluctuant qui peut induire une tension électrique dans une 

bobine : c’est cette tension qui est mesurée (Figure I.7). Ce signal dit de précession libre est 

couramment appelé par son acronyme anglais : FID (Free Induction Decay). 

Cependant  le système de coordonnée utilisé ci-dessus, dit référentiel de laboratoire, n’est 

pas le plus adapté au phénomène qui nous intéresse (cela revient à lire un disque vinyle 

pendant qu’il tourne sur la platine. La solution consiste donc à adopter un référentiel tournant 

à la fréquence angulaire 𝜔0. Dans ce nouveau référentiel, 𝑀𝑥𝑦  ne tourne plus si nous sommes 
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exactement à la condition de résonnance (i.e 𝜔 la fréquence de l’onde radiofréquence 

d’excitation est exactement celle du noyau c'est-à-dire 𝜔0). 

 

Figure I.7. Le signal de résonnance magnétique nucléaire : le retour à l’équilibre de M 

se fait selon un parcours en spirale. La mesure du courant induit dans une bobine 

fournit le signal de RMN (FID). 

Le phénomène qui conduit au retour à l'équilibre du vecteur d'aimantation M à l'arrêt de 

l'émission de l'onde radiofréquence est appelé la relaxation. Dans le référentiel tournant, elle 

peut se décomposer en deux processus suivant une fonction exponentielle en fonction du 

temps (Figure I.8) : la relaxation longitudinale caractérisée par le temps T1 et la relaxation 

transversale caractérisée par le temps T2.  

 

Figure I.8. Bascule de l'aimantation globale et sa décomposition. 

(a) Sous l’effet d’une onde radiofréquence, le vecteur d’aimantation globale du proton 

bascule selon un angle dépendant de l’onde (b) A l’arrêt de l’excitation, le vecteur 

revient à sa position d’équilibre. Le vecteur d’aimantation globale peut être décomposé 

en deux vecteurs : une composante longitudinale selon l’axe z (relaxation longitudinale) 

et une composante transversale dans le plan <x,y> (relaxation transversale). 

La relaxation longitudinale correspond au retour à l'équilibre de la projection du vecteur M 

sur l'axe z notée Mz. Elle provient surtout de la perte d’énergie dans l’environnement par 

émission de chaleur notamment et au couplage bipolaire avec les autres spins ou aux 

interactions avec les particules paramagnétiques. Le retour à l’équilibre est donné par la 

formule : 
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                                           𝑀𝑧 𝑡 = 𝑀0  1 − 𝑒
−𝑡 𝑇1

                                           (𝐼. 7) 

La relaxation transversale correspond au retour à l’équilibre de la projection du vecteur 

d’aimantation M dans le plan <x,y> appelé My dans le référentiel tournant. Lors de l’émission 

de l’onde radiofréquence, les spins se retrouvent tous en phase et ne forment plus qu’un 

vecteur dans le référentiel tournant. Cependant, rapidement les couplages spin-spin (couplage 

J) et les imperfections d’homogénéité du champ magnétique entrainent leur déphasage 

puisqu’ils ne tournent plus à la même vitesse et cela entraine une diminution du vecteur 

d’aimantation globale (leur somme tend progressivement vers 0) (Figure I.9). 

 

Figure I.9. La relaxation transversale : les spins se déphasent progressivement 

entrainant la repousse de l’aimantation transversale.  

Cette décroissance suit une exponentielle caractérisée par le temps T2* dépendant 

principalement de l'hétérogénéité du champ magnétique : 

                                      𝑀𝑦 𝑡 = 𝑀𝑦0𝑒
−𝑡 𝑇2

∗ 
                                                     (I.8) 

La relaxation T2 est caractérisée à la fois par l'hétérogénéité du champ magnétique et par 

les fluctuations locales de champ magnétique produites par les noyaux eux-mêmes. On a 

donc: 

                                                      
1

𝑇2
∗ =

1

𝑇2
𝛾.∆𝜔0                                                            (I.9) 

Où  ∆𝜔0 représente l’hétérogénéité du champ magnétique B0. 

 

Figure I.10. Signal de précession libre : le signal mesuré par l'antenne de réception suit 

une décroissance exponentielle de paramètre T2*. 
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L'expérience la plus simple en résonance magnétique consiste à appliquer une impulsion 

90° à un ensemble uniforme de protons placé dans un champ magnétique parfaitement 

homogène. Le vecteur d’aimantation bascule alors dans le plan <x,y> et précesse avec la 

fréquence 𝜐0. La relaxation en 𝑇2
∗ entraine la décroissance du signal (Figure I.10). 

Dans le but de faciliter l’acquisition du signal de résonance magnétique nucléaire et de 

réduire l’influence des hétérogénéités du champ magnétique, une séquence plus complexe a 

été mise au point : l’écho de spin (couramment appelée « Spin echo ») (Figure I.11). Cette 

séquence est basée sur l'application de 2 impulsions radiofréquences : une impulsion 90° 

suivie d'une impulsion 180° (parfois appelée impulsion de refocalisation). 

 

Figure I.11. Séquence d’écho de spin : une première onde RF génère un premier écho 

qui n’est pas mesuré. Une seconde impulsion RF à 180° provoque la refocalisation des 

spins et un nouvel écho au temps 2τ qui est alors mesuré. 

L’application d’une onde radiofréquence 90° entraine la bascule du vecteur d’aimantation 

dans le plan <x,y> et l’apparition d’un écho qui n’est pas mesuré. Rapidement les spins se 

déphasent et le signal subit une décroissance en 𝑇2
∗. Au temps τ, une impulsion radiofréquence 

180° est appliquée provoquant la bascule de tous les spins de 180° mais tous les spins 

conservent leur fréquence de précession, provoquant le rephasage  de ceux-ci. Au temps 2τ, 

les spins sont refocalisés, provoquant l’apparition d’un écho dont l’amplitude a subi 

uniquement la décroissance en T2 qui est échantillonné. Le temps 2τ est appelé temps d’écho 

et est noté TE. Ce processus est illustré sur la figure I.12. 
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Figure I.12. Le processus de la séquence d’écho de spin : l’impulsion de 180° provoque 

l’inversion de tous les spins : les spins les plus rapides se retrouvent « derrière » et les 

plus lents « devant ». Ainsi au temps d’écho, ils se retrouveront tous synchronisés.  

L’utilisation de la séquence d’écho de spin avec plusieurs impulsions radiofréquence permet 

d’avoir un signal en décroissance en T2 (Figure I.13). 

 

  

  

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.13. La séquence d’écho de spin multiple permet d’obtenir un signal en 

décroissance en T2. 

I.3.2 LA SPECTROSCOPIE DE RESONANCE MAGNETIQUE 

 En spectroscopie (SRM), comme en imagerie, on excite sélectivement certains noyaux (en 

général l'hydrogène mais on peut aussi travailler avec le phosphore, le carbone, le fluor ou le 

sodium) et l'on mesure le signal généré par ces noyaux en réponse à l'excitation. C'est un 

signal temporel et on obtient sa représentation fréquentielle par une transformée de Fourier. 
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Le résultat est un spectre qui donne des informations sur la composition chimique du volume 

étudié.  

Nous avons vu que la fréquence de Larmor d'un noyau est proportionnelle au champ 

magnétique externe B0 ressenti par celui-ci. Cependant le champ magnétique externe ressenti 

peut être différent pour chaque noyau en fonction de son environnement chimique. En 

présence du champ B0, le mouvement des électrons est tel qu'un champ magnétique 

supplémentaire, de faible intensité s'opposant au champ B0, est créé. En fonction de la densité 

électronique et des liaisons chimiques formées à proximité du noyau, ce dernier ressent un 

champ magnétique légèrement différent de B0. L'équation de Larmor devient donc : 

                                             ν =
γ(B0−σB0)

2π
=

γ(1−σ)B0

2π
                                             (I. 10) 

Où σ est la constante d'écran et correspond à l'environnement de chaque noyau. 

Donc si l’environnement électronique varie d’un noyau à l’autre, on aura un champ Beff et 

donc une fréquence de résonance différente pour chaque noyau. Ce phénomène, appelé 

"déplacement chimique" et noté δ, s'exprime en p.p.m (partie par million) de façon à le rendre 

indépendant de la valeur du champ B0.  

                                   𝛿 =
𝜈−𝜈𝑟𝑒𝑓

𝜈𝑟𝑒𝑓
. 106𝑝𝑝𝑚                                             (𝐼. 11) 

Où νref est la fréquence de résonance choisie comme 0 de l'échelle. Cependant cette 

fréquence de référence est très proche de la fréquence nominale du système ν0 d’où on utilise 

couramment : 

                                        𝛿 =
𝜈−𝜈𝑟𝑒𝑓

𝜈0
. 106𝑝𝑝𝑚                                           (𝐼. 12) 

On utilise traditionnellement le tétraméthylesilane (TMS) comme référence car sa structure 

chimique est composée de 12 protons symétriquement répartis dans la molécule (Figure I.14).  

 

  

 

 

Figure I.14. Structure chimique de la molécule de TMS : elle présente 12 noyaux 

d’hydrogène (blanc) symétriquement répartis dans la molécule. 

Cette structure fait que ces 12 protons sont équivalents et que la molécule a ainsi une 

fréquence de résonance unique et précise. Le choix de cette référence vient du fait que la 

spectroscopie était initialement réalisée in vitro et que les échantillons doivent être placés en 

solution : le TMS a donc était choisi car la majorité des composants étudiés en SRM ont une 
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fréquence de résonance supérieure à celle du TMS permettant qu’il n y ait habituellement  pas 

d’interférence entre la référence et l’échantillon. Depuis, la position de ce pic sert de référence 

0 en SRM quelque soit les conditions.  

Le signal brut (le FID) capté par l'antenne (dit aussi résonateur) provient de la combinaison 

de toutes les molécules contenant des protons, présentes dans l'élément de volume (voxel). 

Etant donné que les fréquences de résonance de chaque molécule sont légèrement différentes, 

l’analyse du spectre obtenu par la transformée de Fourier permet d’identifier les molécules 

présentes et d’en déterminer leur concentration.  

Pour rappel la transformée de Fourier d’une fonction 𝑓 intégrable sur ℝ notée 𝑓  est donnée 

par : 

                                           𝑓  𝜈 =  𝑓(𝑡)𝑒−𝑖2𝜋𝜈𝑡
+∞

−∞
𝑑𝑡                                         (𝐼. 13) 

C’est la transformée de Fourier du FID qu’on appelle spectre. 

Chaque pic du spectre correspond donc à un groupement de protons particuliers, on peut 

ainsi associer chacun des pics à une molécule présente dans l’échantillon analysé. Certaines 

molécules présentant différents groupements de protons peuvent comporter différentes 

fréquences de résonance et donc être représentée dans le spectre par plusieurs pics.  

Parmi les paramètres caractéristiques d’un tissu en résonance magnétique, le 𝑇2
∗ influe 

directement sur la largeur des pics (Figure I.15). Ce paramètre dépend d’une part de T2 et 

d’autre part de l’homogénéité du champ (cf. équation I.9). Etant donné que le paramètre T2 est 

relativement fixe pour un tissu, il faut que le champ B0 soit le plus homogène possible pour 

que les pics soient les plus fins possible et donc plus facilement discernables (Figure I.16).  

A l’opposé, quelque soit la valeur de 𝑇2
∗, le pic représente toujours la même quantité de 

protons, donc l’intégrale du pic est toujours la même. 

L'amélioration de l'homogénéité du champ permet d'améliorer la séparation des pics et 

facilite l'estimation de la concentration relative des métabolites. 
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Figure I.15.Influence du temps  𝑻𝟐
∗  sur la largeur des pics. 

 

 

Figure I.16. Influence de  𝑻𝟐
∗  sur la séparation des pics. 

 
En plus de l'environnement nucléaire, certaines molécules peuvent présenter des 

interactions entre les groupes de noyaux la décomposant. C’est ce qu’on appelle le couplage 

nucléaire. Ces couplages peuvent être homonucléaires (entre noyaux de même espèce) ou 

hétéronucléaires (entre noyaux d’espèce différente : 𝐻1
1 , 𝐶6

13  par exemple). Le cas le plus 

important en spectroscopie du proton est le couplage homonucléaire. C'est un phénomène très 
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complexe donc il existe plusieurs variantes (couplage 𝐽, couplage AB, …). Nous allons 

présenter dans la suite un cas simple de couplage J. Il est caractérisé par la constante de 

couplage J qui exprime, en Hertz, la distance entre 2 raies (Figure I.17) indépendamment de 

l'intensité du champ B0. Ce phénomène déforme les pics en fonction du temps d’écho : cette 

déformation pouvant aller jusqu’à l’inversion complète des pics. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.17. Couplage spin-spin : l’interaction entre les groupements chimiques de 

même molécule provoque l’apparition de pics multiples :𝑱 définit la distance entre de 

pics d’une même molécule. Avec un TE de 𝟏 𝑱   les pics sont inversés. 

Le nombre de pics de résonance d’un noyau est donné par la formule suivante : 2𝑛𝐼 + 1 où 

𝑛 est le nombre de noyaux voisins participant à l’interaction et I le nombre de spins (1/2 

pour 𝐻 
 1 ) donc pour notre cas la formule se résume à 𝑛 + 1 pics. 

Donc pour un noyau ayant une interaction avec un seul autre noyau, on aura deux pics, 

trois pics pour une interaction avec deux autres noyaux… 

 Prenons en exemple le cas de l’éthanol très pur (𝐶𝐻3𝐶𝐻2𝑂𝐻) : 

 

 

 

 

Le proton du groupement OH est voisin de deux protons (ceux du groupement méthylène : 

CH2) donc il sera représenté par trois pics. Chacun des protons du groupement CH3 

(méthyle), qui sont équivalents et n'interagissent pas entre eux, sont également affectés par les 

deux protons du groupement CH2 et seront donc représentés par 3 pics. Enfin les deux 

protons du groupement méthylène sont affectés d’une part par le groupement méthyle ce qui 

entraine l'apparition de 4 pics mais également par le proton du groupement OH ce qui va 

entrainer le dédoublement du quadruplet (Figure I.18).  
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Figure I.18. Spectres de l’éthanol en résonance magnétique nucléaire du proton en 

solution dans du Chloroforme (CHCL3). 

Avec un champ magnétique faible ou peu homogène, les pics sont larges et on parle de 

spectre basse résolution et avec un champ magnétique élevé ou très homogène, les pics sont 

bien séparés et on parle de spectre haute résolution.  

I.4 LOCALISATION ET ACQUISITION DU SIGNAL RMN [35]  

I.4.1 LE SIGNAL RMN 

Le signal RMN S(t) présente deux composantes qui ne sont autres que les deux 

composantes de l’aimantation transversale dans le référentiel tournant. L’une, Mx(t) et l’autre, 

My(t) orthogonale à celle-ci. Mx(t) Étant sa composante réelle et My(t) sa composante 

imaginaire [26]. 

                                 𝑠 𝑡 = 𝑀𝑥 𝑡 + 𝑖𝑀𝑦 𝑡 = 𝑀𝑥𝑦0𝑒
𝑖(2𝜋𝑓0𝑡+𝜙)                    (𝐼. 14) 

Le signal mesuré est donc un signal complexe caractérisé par une phase 𝜙 et une amplitude  

Mxy0 dans le plan complexe. Ce signal est influencé, non seulement par les caractéristiques 

physiques de l’objet imagé, mais également par les divers paramètres d’acquisition. 
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I.4.2 LOCALISATION DU SIGNAL RMN 

Le signal RMN recueilli est un signal global dû à l’accumulation d’un grand nombre de 

signaux de résonance provenant de noyaux excités répartis dans tout l’échantillon. Afin 

d’avoir accès à des informations concernant un point donné de l’échantillon, il convient de 

créer une dépendance spatiale du signal. Divers méthodes ont étés développées dont la 

méthode, à l’heure actuelle la plus utilisée est la méthode appelée Zeugmatographie de 

Fourier (Figure I.19). Elle est basée sur une double transformation de Fourrier du signal à 

l’aide de trois gradients de champs magnétique dont l’intensité varie d’une façon linéaire 

selon les trois directions de l’espace. Plus précisément un premier gradient (appelé gradient de 

coupe) est appliqué simultanément à l’onde radiofréquence. Cela conduit à la mise en 

résonance de tous les noyaux situés sur une même coupe de l’échantillon à l’exclusion des 

autres noyaux. Un second gradient (appelé gradient de phase) est appliqué un court instant 

avant l’enregistrement du signal. Il crée un déphasage des signaux de résonance dans une 

direction choisie du plan de coupe. Enfin la localisation spatiale du signal est obtenue en 

appliquant un troisième gradient (appelé gradient de lecture) pendant l’enregistrement du 

signal dans la direction orthogonale à celle du gradient de phase dans le plan de coupe. 

 

Figure I.19. La Zeugmatographie de Fourier 

 

La relation de base du codage spatiale est la relation de Larmor. Par convention, c’est la 

direction (Oz) qui représente la direction de sélection de coupe. Ainsi, pour une position z, la 

fréquence de Larmor est donnée par : 

                                                  𝑓 =
𝛾𝐵 

2𝜋
                                                                     (𝐼. 15) 
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Cette relation lie la fréquence de résonnance d’une espèce nucléaire au champ magnétique 

appliqué B0. L’application d’une impulsion RF en présence d’un gradient constant permet de 

générer une aimantation transversale dans une tranche de l’échantillon sans perturber 

l’aimantation du volume extérieur à cette région. Le signal RMN ne proviendra alors que de 

la tranche excitée, il suffira alors de le localiser en deux dimensions [27]. La localisation 

spatiale du signal RMN passe par plusieurs étapes : 

 Sélection du plan de coupe 

 Codage par fréquence 

 Codage par phase 

I.4.2.1 SELECTION DU PLAN DE COUPE 

La sélection d’un plan de coupe est réalisée par l’application d’un champ magnétique 

appelé gradient de coupe G    c p . Dans certaines références, ce champ Gc ou Gs (s pour slice en 

anglais ou c pour coupe) en un point P de l’espace R
3
, a pour expression [28] : 

                                                      𝐺 𝑐 𝑝 = 𝑔𝑐 𝑛𝑐𝑟𝑐𝑜𝑠𝜃 𝑧                                              (𝐼. 16) 

Ou : 𝑟 = 𝑂𝑃       

𝑛  𝑐 : Direction du gradient. 

𝑔𝑐  : Intensité du gradient. 

 

Figure I.20. Plan de coupe. 

 

On considère le plan sur la figure I.20. Le point P est distant de c dans la direction 𝑛  𝑐. Le 

gradient Gc est toujours constant dans ce plan quelque soit la position de P dans ce plan. Le 

champ magnétique statique en tout point P de ce plan est constant car : 

                                                          𝐵   𝑝 = 𝐵  0 𝑝 + 𝐺 𝑐 𝑝                                                           (𝐼. 17)                                

                                                            𝐵    𝑝 =  𝐵0 + 𝑔𝑐𝑐 𝑧                                                      (𝐼. 18) 

On peut aussi démontrer que la fréquence de Larmor des noyaux situés dans ce plan est la 

même (I.19). 
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                             𝑓 𝑝 =
𝛾𝐵(𝑝)

2𝜋
=

𝛾

2𝜋
 𝐵0 + 𝑔𝑐𝑐                                            (𝐼. 19) 

Si on considère que le plan de coupe est perpendiculaire à l’axe  𝑧  , alors : 

                                       𝑓 𝑧 = 𝑓0 +
𝛾𝑔𝑐𝑧

2𝜋
                                                         (𝐼. 20) 

Cette dernière relation établit un lien entre le plan de coupe et la fréquence de résonance 

f(z). Elle est à l’origine des coupes représentées sur l’image. 

 

Figure I.21. Sélection d’une coupe dans un volume par une impulsion RF sélective de 

largeur de Bande Δf, couplée à un gradient de champ magnétique d’intensité Gc. 

I.4.2.2 CODAGE PAR LA FREQUENCE 

La sélection du plan de coupe n’est pas suffisante pour localiser le signal émis d’un noyau 

quelconque dans ce plan de coupe, il faut donc créer une relation entre la position des noyaux 

dans le plan de coupe et les différentes fréquences des signaux émis par ces noyaux dans le 

même plan. Cette dépendance en fréquence est créée par l’application d’un champ 

magnétique appelé gradient de lecture Gl ou dans certaines références Read gradient Gr. Si on 

considère que la direction du gradient de lecture est  𝑛  𝑙 orthogonale à  𝑛    𝑐 , alors pour un point 

P appartenant au plan de coupe, le champ magnétique associé au gradient de lecture vaut [28]: 

                                             𝐺 𝑙 𝑝 = 𝑔𝑙 𝑛  𝑙𝑟  𝑧                                                        (𝐼. 21) 

Ou : 𝑟 = 𝑂𝑃       

𝑛  𝑙 : Direction du gradient. 

𝑔𝑙  : Intensité du gradient. 

 

Figure I.22. Codage par la fréquence. 
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On considère une droite perpendiculaire à la direction n1 et distante de xl de C, origine de 

la coupe (Figure  I.22). En tout point P de cette droite, la condition ci-dessous est vérifiée : 

                                             𝑛  𝑙𝑂𝑃      = 𝑛  𝑙𝐶𝑃      = 𝑥𝑙                                                        (𝐼. 22) 

Le gradient de lecture est le même en tout point de cette droite et vaut : 

                                              𝐺 𝑙 𝑝 = 𝑔𝑙𝑥𝑙𝑧                                                                (𝐼. 23) 

Le champ magnétique au moment de l’application de ce gradient vaut donc : 

                                                  𝐵  = 𝐵  0 + 𝐺 𝑙                                                               (𝐼. 24) 

Il faut rappeler que le gradient de coupe n’est alors plus appliqué. Aussi, la fréquence du 

signal de résonance émis depuis le point P du plan de coupe, est : 

                                                        𝑓 𝑝 =
𝛾

2𝜋
 𝐵0 + 𝑔𝑙𝑥𝑙                                                (𝐼. 25) 

Pour les noyaux situés sur la même droite, cette fréquence est identique. Autrement dit, les 

signaux émis depuis chaque droite du plan de coupe orthogonale à la direction du gradient de 

lecture ont une fréquence différente. 

I.4.2.3 CODAGE PAR LA PHASE 

La création d’une dépendance du signal en fonction de la position sur chaque droite permet 

une localisation spatiale complète. Cela est permis par l’application d’un troisième gradient 

appelé gradient de phase GP. Sa direction 𝑛     p est perpendiculaire aux deux autres gradients, 

son expression est donnée par [28] : 

                                                𝐺 𝑝 𝑝 = 𝑔𝑝 𝑛  𝑝𝑟  𝑧                                                  (𝐼. 26) 

𝑔𝑝 : intensité du gradient. 

 

Figure I.23. Codage par la phase. 

On considère la droite DP perpendiculaire à 𝑛   p, située à une distance xp du point C 

(Figure I.23). On a pour chaque point P de la droite DP : 

                                                 𝑛  𝑝𝑟 = 𝑛  𝑝𝐶𝑃      = 𝑥𝑝                                                  (𝐼. 27) 
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Le gradient de phase en tout point P de cette droite vaut donc : 

                                                   𝐺 𝑝 𝑝 = 𝑔𝑝𝑥𝑝𝑧                                                     (𝐼. 28) 

Ce gradient est appliqué pendant un temps tp avant le commencement de l’enregistrement du 

signal. Le signal émis depuis un point P, situé à l’ordonnée xp dans le repère (C, nl, np, nc), 

acquiert alors, une phase : 

                                                     𝜙 𝑝 = 2𝜋𝑓1𝑡𝑝 = 𝛾𝑔𝑝𝑥𝑝𝑡𝑝 +  𝛾𝐵0𝑡𝑝                            (𝐼. 29)  

L’encodage en phase est appliqué avant l’encodage en fréquence. Il permet un découpage 

en lignes, chacune de ces lignes ayant ainsi une phase υ(p). Le terme entre parenthèse étant 

constant on peut choisir l’origine de phase telle que : 

                                                            𝜙 𝑝 = 𝛾𝑔𝑝𝑥𝑝𝑡𝑝                                                       (𝐼. 30) 

tp : la durée d’application du gradient de phase. 

I.4.3 L’EPAISSEUR DE COUPE 

Pour obtenir l’image d’une coupe, il est nécessaire d’appliquer simultanément un gradient 

de coupe et une onde RF de pulsation 𝑓𝑐  égale à la fréquence de Larmor des noyaux du plan 

tel que [28] : 

                                                   𝑓𝑐 =
𝛾

2𝜋
 𝐵0 + 𝑔𝑐𝑐                                                  (𝐼. 31)  

En réalité, il est impossible d’avoir une onde RF mono-fréquentielle, on émet un pulse de 

largeur de bande Δfc autour de fc, ce qui implique la mise en résonance de l’ensemble des 

noyaux ayant une fréquence de Larmor égale à l’une des fréquences dans l’intervalle (I.32) : 

                                                              𝑓1 ∈ [𝑓𝑐 −
∆𝑓𝑐

2
,𝑓𝑐 +

∆𝑓𝑐

2
]                                              (𝐼. 32) 

Puisque la fréquence de Larmor est proportionnelle à l’intensité du champ magnétique, alors :                                                               

𝑓1 =
𝛾

2𝜋
 𝐵0 + 𝑔𝑐𝑐

′                                                (𝐼. 33)  

c’ : est la coordonnée du point P dans la direction 𝑛  c.De cette façon, on met en résonance tous 

les noyaux situés en des point de coordonnée c’ vérifiant (I.34) : 

                                                                     
2𝜋𝑓1

𝛾
𝑔𝑐 = 𝑐 ′                                                           (𝐼. 34) 

Avec : 𝑓1 ∈ [𝑓𝑐 −
∆𝑓𝑐

2
, 𝑓𝑐 +

∆𝑓𝑐

2
] 

C’est-à-dire les noyaux situés dans une bande d’épaisseur : 

                                                                  𝑒 =
2𝜋∆𝑓1

𝛾𝑔𝑐
                                                         (𝐼. 35) 

I.4.4  ACQUISITION DES DONNEES IRM 

L’imagerie par résonance magnétique, c’est-à-dire l’acquisition de données RMN avec une 

résolution spatiale du signal, est une application importante de la RMN. Le concept de 
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l’espace réciproque k de l’image, appelé espace de Fourier, permet une présentation unifiée de 

l’ensemble des techniques d’imagerie et facilite la compréhension du déroulement d’une 

séquence d’acquisition. 

Pour des échantillons (ou une coupe) ne présentant qu’une seule fréquence de résonance, 

l’application d’un gradient qui est constant dans l’espace, introduit une relation entre la 

fréquence de résonance et les coordonnées spatiales  𝑟 . Le signal RMN S(t), provenant d’un 

élément de volume dv = dxdydz de l’échantillon a alors pour expression, à l’instant t [29,30] : 

                                                 𝑑𝑆 𝑥, 𝑦, 𝑡 = 𝜌 𝑥,𝑦 𝑒𝑖𝛾 𝐺𝑙𝑥𝑙 𝑡+𝑖𝛾𝐺𝑝𝑥𝑝 𝜏𝑝                                  𝐼. 36     

ρ(x,y) est la densité volumique de l’aimantation transversale disponible au moment de 

l’acquisition du signal. Ainsi, ρ(x,y) est l’image de l’échantillon que l’on souhaite acquérir. 

On peut alors introduire le vecteur 𝑘  , appelé vecteur des fréquences spatiales, défini par (I.37) 

et (I.38) : 

𝑘𝑥 𝑡 =
𝛾

2𝜋
 𝐺𝑙

𝑡

0

 𝜏 𝑑𝜏                                                        (𝐼. 37)

𝑘𝑦 𝑡 =
𝛾

2𝜋
 𝐺𝑝

𝑡

0

 𝜏 𝑑𝜏                                                      (𝐼. 38)

 

Le vecteur  𝑘   résume en quelque sorte, l’histoire des gradients jusqu’au moment t. Avec 

cette définition, on obtient alors l’expression générale du signal RMN détecté par les antennes 

provenant de tout l’échantillon dans le formalisme de l’espace  𝑘     : 

                              𝑠  𝑘𝑥 𝑡 ,𝑘𝑦 𝑡  = 𝜌 𝑥,𝑦 𝑒−𝑖2𝜋𝛾 𝑥𝑙𝑘𝑥  𝑡 +𝑥𝑝𝑘𝑦  𝑡  𝑑𝑥𝑑𝑦          (𝐼. 39)                                                          

𝑠 𝑘   =  𝐼(𝑟 )𝑒𝑖2𝜋𝑘
  𝑟 𝑑𝑟                                                                        (𝐼. 40) 

Dans cette expression, il apparaît que 𝑆 𝑘    est la transformée de Fourier de l’image 𝑙 𝑘    qui 

s’exprime alors, grâce à la transformée de Fourier inverse, de la manière suivante : 

                                               𝐼 𝑟  =  𝑠(𝑘  )𝑒−𝑖2𝜋𝑘
  𝑟 𝑑𝑘                                                              (𝐼. 41) 

Cette équation construit un espace dont les coordonnées kx(t) et ky(t) sont des fréquences 

spatiales. La variable 𝑘   = (kx,ky)
T
, représente la variable de Fourier associée à 𝑟 . Elle décrit 

ainsi, tout point de l’espace de Fourier de la même manière que 𝑟  décrit tout point de l’espace 

spatial que constitue l’image. 
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Figure I.24. Une même image est représentée dans l’espace spatial (gauche) et dans 

l’espace fréquentiel (droit). On note que dans l’espace fréquentiel la partie majeure du 

signal se trouve dans les basses fréquences spatiales proches du centre. 

Cet espace est appelé espace-k ou espace de Fourier. En effet, il correspond à l’expression 

mathématique de la transformée de Fourier bidimensionnelle (TF2D) des aimantations 

locales. Ainsi, le module de la transformée de Fourier bidimensionnelle inverse va nous 

permettre de visualiser les aimantations à chaque position (Figure I.24) et d’obtenir une image 

IRM. Le principe de l’imagerie consiste à échantillonner l’espace de Fourier, c’est-à-dire à le 

parcourir à l’aide de gradients G(t), tout en mesurant l’amplitude et la phase du signal. On 

constitue ainsi, une grille de mesures du signal en fonction de différentes fréquences spatiales 

échantillonnées. Cette image discrète qui représente l’objet dans l’espace de Fourier est 

ensuite transformée à l’aide d’une transformée de Fourier discrète bi- ou tridimensionnelle, 

pour obtenir l’image dans l’espace spatial. La densité de l’échantillonnage détermine le 

champ de vue (FOV, Field of view). La représentation d’une séquence d’acquisition par la 

trajectoire parcourue dans l’espace k permet d’illustrer facilement son fonctionnement. 

I.4.5 LES SEQUENCES DE BASE EN IMAGERIE IRM 

L'acquisition d'un signal en RMN est soumise à un programme bien particulier définissant 

le moment d'émission des ondes radiofréquences (RF), leurs durées, la puissance des 

gradients à appliquer au champ magnétique …etc. Ce programme s'appelle une séquence. Il 

existe différentes séquences prédéfinies permettant chacune de mettre en évidence un 

phénomène particulier ou s’affranchir de certains problèmes. Les deux séquences 

principalement utilisées pour IRM sont l’écho de gradient et l’écho de spin. 
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I.4.5.1 ECHO DE GRADIENT 

La plupart des séquences en imagerie parcourent l’espace k de manière cartésienne, ligne 

par ligne. L’acquisition d’une ligne de l’espace k dans le cas bidimensionnel est illustrée par 

le schéma de la figure I.25. 

 

Figure I.25. Illustration d’une séquence de type écho de gradient : parcours dans 

l’espace k. 

Dans des séquences dites d’écho de gradient, des gradients (de préférence forts et de 

courte durée) sont utilisés pour se déplacer rapidement vers le début d’une ligne de l’espace k-

gradients représentés en gris clair dans la figure I.25. La ligne sélectionnée est ensuite 

échantillonnée en appliquant un gradient Gr (appelé gradient de lecture) selon l’axe x, tout en 

mesurant l’amplitude du signal. Pour obtenir une image de toutes les lignes de l’espace k, 

cette procédure est répétée pour différentes valeurs du gradient Gp (appelé gradient 

d’encodage en phase). Le temps entre deux impulsions RF successives est appelé Temps de 

Répétition (TR) [31]. 

I.4.5.2 ECHO DE SPIN 

Dans des séquences de type écho de spin, une impulsion RF d’un angle de basculement π 

est utilisée pour refocaliser les déphasages dus aux hétérogénéités du champ statique. Si 

l’impulsion RF de refocalisation a lieu à TE/2 après l’impulsion initiale, l’écho de spin 

apparaît à TE après l’impulsion initiale (figure I.26) [31]. 

 

Figure I.26. Illustration d’une séquence de type écho de spin. Image de gauche : parcours 

dans l’espace k. Image de droite : déroulement de la séquence d’acquisition. 
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I.4.6 LES SEQUENCES d’ACQUISITION RAPIDE 

L’acquisition d’une image en utilisant une séquence d’écho de gradient classique avec un 

TR=1s dure une seconde par ligne d’espace k (1 min pour une image à 64 lignes). Dans le but 

d’accélérer l’acquisition des images, un grand nombre de séquences d’imagerie rapide a été 

développé. Nous décrirons dans ce qui suit trois séquences d’imagerie rapide: FLASH, EPI et 

PRESTO. Elles sont basées, comme de nombreuses autres séquences rapides, sur trois 

principes d’accélération [32-34] : 

 L’acquisition partielle des données dans l’espace k en exploitant la symétrie 

hermitienne du signal. 

 Le raccourcissement du temps de répétition entre deux impulsions RF en utilisant des 

petits angles de basculement (FLASH). 

 La diminution du nombre d’impulsions RF par l’acquisition de plusieurs lignes de 

l’espace k suite à chaque impulsion (EPI, PRESTO). 

I.4.6.1 FLASH 

L’acronyme FLASH signifie Fast Low Angle Shot, séquence d’acquisition rapide utilisant 

des petits angles de basculement, décrit bien le principe de cette séquence à écho de gradient, 

qui consiste à répéter rapidement des impulsions RF à faible angle de basculement. Une 

image à 64 lignes peut typiquement être acquise en moins de 2 s avec une séquence FLASH 

[32]. Pour pouvoir réaliser des temps d’écho et de répétition très courts, la symétrie 

hermitienne du signal dans l’espace k peut être exploitée. Il est ainsi possible de n’acquérir 

qu’une partie (mais au moins la moitié) de l’espace k et de reconstruire la partie manquante à 

partir des données acquises. 

I.4.6.2  EPI 

La séquence EPI (Echo Planar Imaging) a été proposée par Mansfield (1977). Cependant, 

les instruments pour utiliser cette séquence en routine, notamment les gradients forts à temps 

de commutation très court, n’ont été disponibles que bien plus tard [32]. Le principe de la 

séquence EPI est l’acquisition de plusieurs lignes ou toutes les lignes de l’espace k suite à une 

seule impulsion RF, on parle de séquence EPI version dite single shot ou séquence EPI 

version dite segmentée ou multi-shots (Figure I.27) [33]. 
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Figure I.27. Illustration d’une séquence de type EPI pour une version dite single shot, où 

toutes les lignes de l’espace k sont acquises suite à une seule impulsion RF. Image de 

gauche : parcours dans l’espace k. Image de droite : déroulement de la séquence 

d’acquisition. 

 

 

Figure I.28. Illustration d’une séquence de type EPI pour une version dite segmentée, où 

seulement une partie les lignes de l’espace k sont acquises suite à une impulsion RF. La 

séquence montrée est répétée (ici, trois fois en total), avec différentes valeurs du gradient 

Gp initial, pour acquérir toutes les lignes. 

 

I.4.6.3  PRESTO 

La séquence PRESTO (combining PRinciples of Echo-Shifting with a Train of 

Observations) permet d’utiliser le laps de temps non utilisé en EPI segmenté entre l’impulsion 

RF et le début de l’acquisition de données. Cette séquence a la particularité de réaliser un TR 

plus court que le TE, c’est-à-dire qu’il y a une nouvelle impulsion RF, alors que le signal 

provenant de l’aimantation transversale créée par l’impulsion précédente n’a pas encore été 

acquis. Ceci est rendu possible grâce à la forme particulière du gradient de sélection de 

tranche [34]. 
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I.5  INSTRUMENTATION 

La figure I.29 illustre les différents composants d’un imageur à résonance magnétique. 

 

Figure I.29. Eléments constitutif d’un imageur IRM 

Cet appareil est formé par un tunnel cylindrique aimanté qui sert de support à des bobines 

de gradient de champ magnétique, la superposition des champs magnétiques crées par les 

bobines de gradient permet un codage spaciofréquentiel du tissu biologique à imager. Des 

antennes (résonateurs) radiofréquences permettent successivement l’excitation des morceaux 

de tissus biologiques et la détection des signaux émis par ces derniers, une chaîne 

d’acquisition permet le décodage de ces signaux et la formation des images RMN. 

I.5.1 L’AIMANT PRINCIPAL [10] 

L’aimant principal permet de créer le champ magnétique statique à l’origine d’une 

aimantation macroscopique mesurable. 

I.5.1.1 TYPES D’AIMANTS 

C’est principalement le type et la forme de l’aimant principal qui vont déterminer la forme 

de l’IRM : IRM fermée de type tunnel ou IRM ouverte (Figure I.30). 

 

Figure I.30. Structure d'un système IRM. 
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Les aimants les plus couramment employés sont des électro-aimants supraconducteurs 

(Figure I.31). Ils sont constitués par une bobine rendue supraconductrice grâce à un 

refroidissement par l’hélium liquide, entouré d’azote liquide. Ils permettent d’obtenir des 

champs magnétiques intenses et homogènes mais sont chers et doivent être entretenues 

régulièrement (recharge de la cuve d’hélium notamment). 

 

Figure I.31. Schéma en coupe d’un IRM à aimant supraconducteur. 

Les aimants supraconducteurs disposent de systèmes de sécurité  en cas de perte de 

supraconductivité, associée à un réchauffement et évaporation de l’hélium liquide qui se 

transforme en un très grand volume d’hélium gazeux (Quench) : conduite d’évacuation des 

gaz, surveillance du pourcentage d’oxygène et de la température dans l’enceinte de l’IRM, 

ouverture de la porte vers l’extérieur (surpression à l’intérieur de la salle). Il existe en effet un 

risque de brûlure par le froid et d’asphyxie en cas de Quench. 

Ces aimants fonctionnent en permanence. Afin de limiter les contraintes d’installation de 

l’aimant, l’appareillage comprend un blindage passif (métallique) ou actif (bobine 

supraconductrice externe dont la direction du champ est opposée à celle de la bobine interne) 

pour limiter l’extension des lignes de champ magnétique vers l’extérieur. 

Pour les IRM à bas champ, on utilise également :  

 Des électro-aimants résistifs, moins chers et d’entretien plus aisé que les aimants 

supraconducteurs, ils sont beaucoup moins puissants, consomment plus d’énergie et 

nécessitent un système de refroidissement.    

 Des aimants permanents, de forme variable, composés d’éléments métalliques 

ferromagnétiques. Ils ont l’avantage d’être peu couteux et d’entretien facile, mais ils 

sont par contre très lourds et de faible intensité.  

Afin d’obtenir un champ magnétique le plus homogène possible, il est impératif de réaliser 

un réglage fin de l’aimant (« shimming »), soit passif à l’aide de pièces métalliques 

déplaçable, soit actif grâce à de petites bobines électromagnétiques réparties dans l’aimant. 
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I.5.1.2 CARACTERISTIQUES DE L’AIMANT PRINCIPAL 

Les caractéristiques essentielles d’un aimant principal sont : 

 Son type, comme vu précédemment. 

 L’intensité du champ produit, mesuré en Tesla (T). En pratique clinique, elle varie 

entre 0.2 et 3.0 T. On recherche des aimants ayants des intensités 7 T voire de plus 11 

T sont utilisés. 

 Son homogénéité. 

I.5.2 LES BOBINES DE GRADIENT DE CHAMP [10] 

I.5.2.1 ELEMENTS CONSTITUTIFS DES GRADIENTS 

Les gradients du champ magnétique sont nécessaires au codage spatial du signal. Ils 

doivent réaliser une variation linéaire de l’intensité du champ magnétique le long d’une 

direction de l’espace. Cette variation d’intensité de champ magnétique s’ajoute au champ 

magnétique principal, ce dernier étant bien plus puissant. Elle est créée par des paires de 

bobines, disposées dans chacune des directions de l’espace (Figure I.32). 

 

 

Figure I.32. Bobines de gradients. 

 

La direction du champ magnétique n’est pas modifiée. En s’additionnant à B0, ils entrainent 

une variation d’amplitude du champ magnétique total qui est linéaire, dans la direction où ils 

sont appliqués (Figure I.33). On peut considérer que leur action est homogène sur un plan qui 

est perpendiculaire à la direction d’application. Cela modifie la fréquence de précession des 

protons, proportionnellement à l’intensité du champ magnétique auquel ils sont soumis 

(conformément à l’équation de Larmor, plus le champ est intense plus ils précessent plus 

vite). Cette variation de fréquence de précession est également responsable d’une variation et 

d’une dispersion des phases des spins.  
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Figure I.33. Variations de champ provoqués par des gradients dans les directions z en 

a), y  en b) et x en c).  

 

I.5.2.2 CARACTERISTIQUES DES GRADIENTS 

Les performances des gradients sont en rapport avec : 

 Leur amplitude maximale (variation de champ magnétique en mT/m) qui détermine la 

résolution spatiale maximale (épaisseur de coupe et champ de vue). 

 Leur pente, qui correspond à leur rapidité de commutation, une forte pente est 

nécessaire pour basculer rapidement les gradients et permettre les séquences 

d’imagerie ultra rapide de type écho planar (EPI). 

 Leur linéarité, qui doit être la plus parfaite possible au sein du champ d’exploration. 

I.5.2.3 LES COURANTS DE FOUCAULT 

Lors des montées et descentes des gradients, des courants induit peuvent se créer dans les 

matériaux conducteurs à proximité des bobines de gradients (enveloppe cryogénique, fils 

électrique, antennes, bobines d’homogénéisation…). Ces courants induits (courant de 

Foucault, Eddy current) vont s’opposer au champ des gradients et dégrader leur profil. 

Pour lutter contre ces courants induits, plusieurs méthodes sont employées (Figure I.34 et 

Figure I.35) : 

 Le blindage actif des bobines de gradient. 



CHAPITRE I                                     L’IRM DU SIGNAL A L’IMAGE ET GENERALITES  

___________________________________________________________________________ 

 
34 

 L’optimisation du profil du courant électrique envoyé aux bobines de gradient lors de 

la montée et de la descente afin de compenser les courants de Foucault. 

Par ailleurs, les commutations de gradients sont à l’origine des forces de Lorentz qui 

entrainent des vibrations des bobines de gradients et de leurs supports. Ces vibrations sont la 

principale source du bruit caractéristique de l’IRM. 

 

Figure I.34. Blindage actif des bobines de gradient. 

 

 

Figure I.35 : Impulsions et réponse des gradients. 

I.5.3 CHAINE RADIOFREQUENCE [10] 

I.5.3.1 ELEMENTS DE LA CHAINE RADIOFREQUENCE 

La chaine radiofréquence comprend l’ensemble des nombreux éléments participant à 

l’émission et la réception des ondes radiofréquences, qui interviennent dans l’excitation des 

noyaux, la sélection des coupes, lors de l’application des gradients et à l’acquisition du signal. 
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Les antennes sont un élément déterminant de la performance de la chaine radiofréquence 

(Figure I.36). En émission, l’objectif est de délivrer une excitation uniforme dans tout le 

volume exploré. En réception, les antennes doivent être sensible et avoir le meilleur rapport 

signal/bruit possible. 

Une IRM contient en générale une antenne « corps entier », à l’intérieur de la coque et 

couvrant l’ensemble du volume de façon homogène. 

Les antennes de surface, placées au contact de la zone d’intérêt, ont un volume sensible 

plus restreint en profondeur et plus hétérogène, mais offrent un meilleure rapport signal/bruit 

et des possibilités d’imagerie à plus haute résolution. La combinaison d’antennes de surfaces 

en réseau phasé améliore l’homogénéité et le volume sensible tout en conservant l’avantage 

d’un meilleur rapport signal/bruit, au prix d’un traitement des signaux plus complexe. Les 

antennes en quadrature disposent de deux canaux perpendiculaires, ce qui permet d’obtenir 

une meilleure réception, et aussi d’optimiser l’émission RF et la dose d’énergie RF déposé 

dans le patient. En fonction des constructeurs et du type d’antenne, certaines antennes peuvent 

être émettrices, réceptrices ou assurer ces deux fonctions à la fois. La chaine radiofréquence 

comprend aussi les analogique-numérique et le spectromètre pour le recueil et l’analyse du 

signal.        

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.36 : Représentation schématique des différentes antennes. 

I.5.3.2 OPTIMISATION DE LA CHAINE RADIOFREQUENCE 

 L’optimisation de la chaine radiofréquence est réalisée en plusieurs étapes, de façon 

automatisée, avant d’effectuer une séquence d’imagerie : 

 Réglage de la fréquence de Larmor exacte, qui est légèrement modifiée du fait de la 

présence du patient dans le champ magnétique. 
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 Réglage de la puissance en émission, fonction du poids du patient et de l’antenne 

d’émission, afin d’obtenir des angles de bascule souhaités. 

 Ajustement du gain en réception, pour éviter une saturation du signal ou à l’opposé, 

une mauvaise amplification responsable d’une dégradation du rapport signal/bruit. 

I.5.3.3 CAGE DE FARADAY 

 La fréquence de résonance des protons étant très proche de celle des ondes utilisées en 

radiophonie publique et la bande FM, l’appareil d’IRM est placé dans une cage de Faraday 

pour l’isoler des signaux RF extérieurs qui pourraient altérer le signal. 

 La cage de Faraday en cuivre, englobe complètement l’IRM. Les ouvertures à travers cette 

cage doivent être étudiées de façon spécifique pour éviter d’annihiler l’efficacité du blindage. 

I.5.4 INFORMATIQUE[10] 

 La coordination des différentes étapes de l’examen et des séquences, le spectromètre, la 

reconstruction des images et leur post-traitement sont contrôlés par un système informatique 

interne et par les consoles d’acquisition et de post-traitement. 

 La rapidité de traitement et l’ergonomie sont les critères de performance essentiels de 

l’équipement informatique d’un appareillage IRM. 

I.6 LA SONDE 

La sonde joue un rôle primordial dans le domaine de l’imagerie médicale et dans les 

expériences RMN. Cette sonde cœur du spectromètre est un circuit résonant constitué d’un 

élément selfique que nous appellerons par abus de langage résonateur ou antenne, d'un 

élément assurant l'accord du circuit et d'un élément d'adaptation qui peut être inductif ou 

capacitif.  L'intérêt du résonateur réside dans le fait de convertir partiellement ou totalement 

l'énergie électrique en énergie magnétique. L’élément selfique d’une sonde RMN est 

actuellement réalisé à partir de lignes de transmission ordinaires telles que par exemple la 

ligne coaxiale (coaxial resonator) [11], la ligne en anneau fendu blindée (split ring resonator) 

[12] ou à partir de lignes de transmission multifilaires telles que par exemple la ligne cage 

d’oiseau blindée (birdcage resonator) [13], la ligne à bandes symétriques blindée (slotted tube 

resonator) [14], la ligne à bandes symétriques elliptiques blindée (slotted elliptical resonator) 

[15],…etc. 
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Figure I.37. Sonde RMN à haute résolution. 

La sonde est l'interface entre l'échantillon et l'IRM système. Ce circuit joue un rôle 

déterminant en émission et en réception. Dans un premier temps, la sonde permet lors du 

passage d’un courant la création d’un champ magnétique radiofréquence B1 uniforme tournant 

à la fréquence de Larmor, perpendiculaire au champ B0 statique pour exciter les spins de 

l’échantillon à analyser. Dans un deuxième temps lors de la réception, elle permet la détection 

d’un courant sous l’influence de l’aimantation tournante pour recueillir la réponse de cette 

excitation (signal RMN) qui nécessite des conditions expérimentales très rigoureuses. Donc 

nous avons besoin d’un dispositif résonnant capable de convertir totalement l’énergie 

électrique en énergie magnétique. Autrement dit ; pour la production optimale du champ 

magnétique et une meilleure acquisition de la réponse, il est impératif de concevoir des sondes 

à coefficient de qualité aussi grand que possible. 

La sonde RMN est constituée de trois circuits principaux (figure I.37) : 

• Un élément selfique dont la fonction est de générer le champ radiofréquence B1 pour 

irradier l’échantillon placé en son sein. 

• Un élément capacitif pour réaliser la condition de résonance. 

• Enfin un élément selfique ou capacitif assurant l’adaptation de la sonde avec les autres 

blocs du spectromètre durant les phases d’émission et de réception. 
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Figure I.38. Synoptique de la sonde RMN. 

 

I.6.1 TRANSMISSION, RECEPTION ET RECIPROCITE [16] 

La loi d’Ampère stipule qu'un courant traversant un fil crée un champ magnétique : 

                                                         
1

𝜇0
 Bdl =  JdS                                                         (I. 42)

 

S

 

𝐶
 

C'est le principe selon lequel une sonde d'émission RF crée un champ magnétique. La 

sonde est conçue pour produire une répartition de courant J pour générer un champ 

magnétique uniforme sur le volume d'intérêt.      

Pendant la réception, le champ magnétique tournant généré par l’échantillon induit une  

force électromotrice 𝜉 dans la bobine de réception via induction Faraday :   

                                           𝜉 =  𝐸𝑑𝑙 = −
𝑑

𝑑𝑡
 𝐵𝑑𝑆

 

𝑆

 

𝐶
                                       𝐼. 43  

Une sonde de réception est généralement conçue pour avoir une sensibilité uniforme sur le 

volume d'intérêt. 

Il ya une similitude frappante entre le problème de l'émission et de la réception, qui est 

incarné par le principe de réciprocité. Il indique que la sensibilité d'une sonde à un 

emplacement particulier est donné par le champ qui serait générer à cet endroit par un courant 

unitaire hypothétique traversant la sonde [17, 18]. 

Comme discuté dans la section (I.3.1.2), les spins ne sont influencés que par le champ 

magnétique tournant dans le même sens que leur précession. 

Envisager une sonde hypothétique qui génère un champ magnétique polarisé parfaitement 

linéaire : 

                                                  𝐵1 = 𝐵1 cos𝜔𝑡 𝑥                                                             (𝐼. 44) 

Ce champ peut être décomposé en deux composantes de rotation inverse. En utilisant la 

notation complexe : 

                                               𝐵 1 =
1

2
 𝐵1𝑒

𝑖𝜔𝑡 + 𝐵1𝑒
−𝑖𝜔𝑡                                                   (𝐼. 45) 
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Où 𝐵1𝑥 = Re[𝐵 1] et 𝐵1𝑦 = 𝐼𝑚[𝐵 1]. La composante 𝐵1𝑒
𝑖𝜔𝑡 , tournant dans le même sens de 

rotation que  la précession, provoque une nutation, tandis que la composante 𝐵1𝑒 −
𝑖𝜔𝑡   est 

gaspillée. 

Plus généralement, une sonde va générer le champ magnétique elliptique. 

                                             𝐵1 = 𝑅𝑒  𝐵 1𝑥𝑥 + 𝐵 1𝑦𝑦  𝑒
𝑖𝜔𝑡                                               (𝐼. 46) 

 La composante z du champ B1 est petite par rapport à B0 et peut donc être négligé. 

L'équation (I.46) peut être séparée en deux éléments : 

𝐵 1
+ =

1

2
 𝐵 1𝑥 + 𝑖𝐵 1𝑦 𝑒

𝑖𝜔𝑡                                                   (𝐼. 47)

𝐵 1
− =

1

2
(𝐵 1𝑥 − 𝑖𝐵 1𝑦)∗𝑒−𝑖𝜔𝑡                                              (𝐼. 48)

 

Où 𝐵 1
+ et 𝐵 1

− sont les champs magnétiques tournant respectivement dans le même sens et le 

sens opposé que la direction de précession nucléaire. Parce que les spins sont influencées par 

le champ magnétique tournant dans le même sens que leur précession, seule la composante 

𝐵 1
+ va causée la nutation. Le principe de réciprocité est basé dans le référentiel fixe. Lors de 

l'utilisation de détection sensible à la phase en quadrature, le signal reçu est détecté dans le 

référentiel tournant. Un effet surprenant du référentiel  tournant est que lorsque la nutation du 

spin dépend de la composante du champ 𝐵 1
+  tournant dans le même sens que la rotation de 

précession,  le signal reçu dépend du champ de contre-rotation 𝐵 1
− [18]. A basse fréquence, où 

la phase du signal ne varie pas de façon significative sur le volume de l'échantillon, les 

composantes positives et négatives du champ tournant sont pratiquement identiques. À plus 

haute fréquence, cependant, les champs 𝐵 1
+ et 𝐵 1

− diffèrent de manière significative, et il a été 

clairement démontré que la sensibilité de réception en effet dépend de la composante de 

champ tournant négativement [19]. 

I.6.2 RESONANCE 

Toutes les sondes RF sont des structures résonantes, mais la raison de la résonance est 

subtile. La sonde est un inducteur, conçu pour créer ou être sensible à, un champ magnétique. 

L'énergie stockée dans le champ magnétique créé par un courant I passant à travers une 

inductance L est : 

                                               𝑈 =
1

2
𝐿𝐼2                                                                    (𝐼. 49) 

Où I est le courant de crête. C’est l'énergie disponible dans la sonde à partir de l'expérience  

RMN. La sonde n’est pas une inductance pure, mais possède également la résistance R. Il 

dissipe donc de l'énergie par l'intermédiaire de chauffage ohmique : 
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                                                 𝑊 =
1

2
𝑅𝐼2                                                                   (𝐼. 50) 

Où I est de nouveau le courant de crête. L'efficacité d'une sonde est mesurée par le rapport 

de l'énergie stockée et de l’énergie dissipée : 

                                       𝑄 = 2𝜋
é𝑛𝑒𝑟𝑔𝑖𝑒  𝑠𝑡𝑜𝑐𝑘 é𝑒 𝑝𝑖𝑐

é𝑛𝑒𝑟𝑔𝑖𝑒  𝑑𝑖𝑠𝑠𝑖𝑝 é𝑒 𝑝𝑎𝑟  𝑐𝑦𝑐𝑙𝑒
                                         (𝐼. 51) 

Où Q est une quantité sans dimension appelé le coefficient de qualité ou facteur Q. En 

substituant l’équation (I.49) et (I.50) dans l'équation. (I.51) on aura : 

                                                   𝑄 =
𝑈𝜔

𝑊
=

𝐿𝜔

𝑅
                                                          (𝐼. 52) 

Un inducteur n’est pas par lui-même résonant; l'addition de la capacité à la sonde permet 

d’avoir un circuit résonnant. Le signal RMN induit une force électromotrice dans la sonde, ce 

qui est la tension mesurée directement aux bornes de la sonde (Figure I.39a). L'ajout d'un 

condensateur à travers la sonde crée un circuit résonant parallèle (Figure I.39b). A la 

résonance, la tension V aux bornes du condensateur est [20] : 

                                                           𝑉 = 𝜉𝑄                                                                 (𝐼. 53) 

La sensibilité de la sonde au champ magnétique n'a pas changé. Cependant, le signal 

détectable à travers la sonde augmente d'un facteur Q. La fréquence de résonance du circuit 

est : 

                                                          𝜔0 =
1

 𝐿𝐶
                                                           (𝐼. 54) 

Où L est l'inductance de la sonde et C est la valeur de la capacité du condensateur, choisi 

pour résonner le circuit à la fréquence de Larmor. 

 

Figure I.39. Une sonde RF simple et son circuit équivalent: a) la sonde dans l'isolement 

n’est pas résonante; b) l'addition d'un condensateur forme un circuit résonnant 

parallèle. 
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La plupart des modèles de sondes pratiques utilisent plusieurs condensateurs répartis 

autour du circuit. Ceci est fait pour produire une distribution plus uniforme du courant dans la 

sonde, et donc produire un champ magnétique B1 plus uniforme. Ceci réduit également le 

champ électrique produit par la sonde, ce qui est important pour réduire le SAR. 

Le facteur Q peut également être défini en termes de la largeur du pic de résonance : 

                                                       𝑄 =
𝑓0

Δ𝑓
                                                                  (𝐼. 55) 

Où 𝑓0 est la fréquence de résonance et Δ𝑓  est la bande passante -3 dB. Cette méthode 

fournit un moyen simple et pratique pour mesurer Q. 

Une sonde RF a typiquement un coefficient de qualité Q à vide élevé, qui tombe par un 

facteur de cinq ou plus, lorsque la sonde est chargée [21, 22]. La baisse est importante, ce qui 

indique que la sonde est couplée à l'échantillon. Si une sonde n’est pas bien couplée à 

l'échantillon, il ne sera pas générer un champ d'excitation forte à l'intérieur, et ne sera pas 

sensible au signal qu'il génère RMN [17]. Souvent, à la fois le Q à vide et chargé sont 

important pour une sonde. 

I.7 BANDE ISM [23, 24] 

I.7.1 DEFINITION DE LA BANDE ISM 

La bande radio industriel, scientifique et médical (bande ISM) fait référence à un groupe 

de bandes de radio ou de parties du spectre radio qui sont internationalement réservé à l'usage 

de la fréquence radio (RF) destiné aux exigences scientifiques, médicales et industrielles 

plutôt que pour les communications, sans demande d'autorisation auprès des autorités. Ce sont 

des bandes dont l’utilisation est gratuite mais elles sont cependant réglementées au niveau de 

la puissance d’émission maximum des équipements, de la largeur du canal utilisée par ceux-ci 

ou même de la durée d’utilisation.  

I.7.2 REGLEMENTATION 

Les Bandes ISM sont généralement des bandes de fréquences ouvertes, qui varient selon 

les régions et les permis. En Europe, l'utilisation de ces bandes de fréquences est alors régie 

par la directive R&TTE. Aux USA, l'utilisation de ces bandes de fréquences est régie par la 

FCC Part 15. 

Il existe plusieurs bandes de fréquences disponibles, pour des équipements non 

spécifiques, allant de 6,7 kHz à plus de 24 GHz. En Europe, les bandes de fréquences ISM 

sont définies dans le tableau 2 de l'EN 55011, dont les limites d'émission sont à l'étude ou 

sans restriction : 
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Gamme de fréquences Bande passante Fréquence centrale 

6.765 MHz 6.795 MHz 30 kHz 6.780 MHz 

13.553 MHz 13.567 MHz 14 kHz 13.560 MHz 

26.957 MHz 27.283 MHz 326 kHz 27.120 MHz 

40.660 MHz 40.700 MHz 40 kHz 40.680 MHz 

433.05 MHz 434.79 MHz 1.74 MHz 433.920 MHz 

902 MHz 928 MHz 26 MHz 915.000 MHz 

2.4 GHz 2.5 GHz 100 MHz 2.450 GHz 

5.725 GHz 5.875 GHz 150 MHz 5.800 GHz 

24 GHz 24.25 GHz 250 MHz 24.125 GHz 

61 GHz 61.5 GHz 500 MHz 61.250 GHz 

122 GHz 123 GHz 1 GHz 122.500 GHz 

244 GHz 246 GHz 2 GHz 245.000 GHz 

Tableau I.2. Les bandes ISM définis par l'UIT-R 

La figure I.40 illustre la répartition des bandes ISM en France et en Europe.  

 

Figure I.40. Répartition des bandes ISM en France et en Europe. 

Aux États-Unis, trois bandes ont été définie sans licence : elles sont connu sous l’appellation : de 

bandes ISM.  Les trois bandes ISM sont : 

 900 MHz (902-928 MHz) 

 2.4 GHz (2.4-2.4835 GHz)  

 5 GHz (5.15-5.35 GHz et 5.725-5.825 GHz)  

Et chacune d'elles possèdent ces propres caractéristiques. Les fréquences les plus basses 

offrent une portée plus importante mais avec une largeur de bande plus faible, et par 

conséquent, des débits de données inférieurs. Les fréquences les plus élevées ont une portée 

plus limitée et sont susceptibles d'une plus grande atténuation en présence des objets solides 

[25]. La figure I.41 illustre la répartition des bandes ISM aux États-Unis. 
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Figure I.41 : Bande ISM aux Etats-Unis. 

 

I.8 CONCLUSION  

Dans ce chapitre nous avons donné certaines généralités sur le phénomène RMN. Une 

meilleure compréhension du phénomène, passe nécessairement par l’emploi d’équations 

complexes. Nous nous sommes ensuite intéressés à l’obtention de la forme du signal de 

l’aimantation 𝑀    qui sera par la suite le signal de référence pour l’obtention de l’image.  Le 

phénomène de la résonance magnétique, les phénomènes de relaxation T1, T2, et la libre 

précession ont été abordés. Localiser un signal de résonance est une tache très importante en 

IRM. Une description détaillée des différents composants d’un système RMN a été introduit 

en se focalisant sur l’étude de la sonde qui joue un rôle primordiale dans l’émission et la 

réception du signal RMN.   

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter la théorie de base de l’analyse des lignes de 

transmission multifilaires et les méthodes de résolutions numériques de différents problèmes 

posés pour pouvoir les utiliser dans les chapitres qui suivent afin de concevoir des sondes 

RMN à forts coefficient de qualité et fonctionnant à très hautes fréquences. Un organigramme 

utilisant la méthode des moments a été établit permettant de calculer les paramètres 

électromagnétiques (EM) des différentes structures étudiées. Ces lignes de transmissions sont 

de formes complexes et n’admettent pas une solution analytique exacte pour ses grandeurs 

EM. Par conséquent l’utilisation d’un autre outil numérique en parallèle avec la méthode des 

moments s’avère nécessaire. Dans ce but la méthode des éléments finis a été employée.  
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II.1 INTRODUCTION 

Jusqu'à récemment, les sondes RF ont été conçues en utilisant une combinaison de circuits 

à constantes localisées et l’étude quasi-statique [21, 39]. Cela fonctionne de manière fiable à 

faible champ, où la longueur d'onde à la fréquence de fonctionnement est beaucoup plus 

grande que les dimensions de l'échantillon, mais elle diverge à une longueur d'onde plus 

courte.  

Avant le développement des ordinateurs, l'analyse et la conception de dispositifs et de 

structures électromagnétiques (EM) étaient en grande partie expérimentale. Une fois que 

l'ordinateur numérique et les langages tels que FORTRAN et PASCAL sont arrivés, les gens 

ont immédiatement commencé à les utiliser pour aborder les problèmes EM qui ne pouvaient 

être résolus analytiquement. Cela a conduit à une vague de développement dans un domaine 

maintenant appelé l'électromagnétisme en calcul (Computation Electromagnetic Modelling 

(CEM)). Beaucoup de techniques puissantes d'analyse numérique ont été développés dans ce 

domaine au cours des 50 dernières années. 

Bien que les données tirées de mesures expérimentales soient inestimables, l’ensemble du 

processus peut être coûteux en termes d'argent et de la main-d’œuvre nécessaire à faire le 

travail de la machine, le montage, et les mesures. L'un des pulsions fondamentales derrière les 

algorithmes électromagnétisme fiables est la capacité à simuler le comportement des 

dispositifs et des systèmes avant qu'ils ne soient effectivement construits. 

 Cela permet à l'ingénieur de s’engager dans des niveaux de personnalisation et 

d'optimisation qui seraient laborieux, voire impossible, si c’est fait expérimentalement. La 

CEM permet également de fournir des connaissances fondamentales sur les problèmes EM 

par la puissance de calcul et la visualisation de l'ordinateur, ce qui en fait l'un des domaines 

les plus importants de l'ingénierie aujourd'hui. 

La Modélisation se basant sur le calcul EM numérique a commencé à la fin de 1960 avec 

l’algorithme de la méthode des différences finies de Yee (Finite Difference Time Domain 

(FDTD)) [40] et la méthode des moments (MoM) introduit par Harrington [41]. La méthode 

des éléments finis (MEF) a été initialement utilisée pour l'analyse structurelle [42], mais 

appliqué à des problèmes EM en 1971 [43]. Johns a introduit la méthode des lignes de 

transmission (TLM) en 1974 [44]. A cette époque les ressources informatiques ont été 

extrêmement limitées de façon que, seules les simulations les plus simples pourraient être 

tentées. Au milieu des années 1980, la puissance de l’informatique avait atteint le stade où des 

modèles plus réalistes pourraient être utilisés, ouvrant la possibilité de simuler les interactions 
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EM avec le corps humain, par exemple l'exposition aux ondes radio (10kHz-10MHz) [45], 

hyperthermie (1 GHz) [46]. 

L'avènement de l'informatique a contribué au développement de méthodes numériques 

visant à prédire le comportement des structures complexes avec des modèles rigoureux. Ces 

derniers sont basés sur les équations qui régissent le champ EM et qui ont été établies par 

Maxwell au XIX siècle. La préoccupation a longtemps porté sur la recherche de solutions de 

ces équations en présence de géométries quelconques. 

 Dans la phase de conception, l'utilisation de simulateur EM se révèle primordiale pour 

réduire les coûts liés aux maquettes et aux mesures.  En effet, ils sont capables de prendre en 

compte tous les effets  EM, du moins de façon la plus rigoureuse possible. 

Par conséquent, ils doivent intervenir dans la boucle d'une procédure d'optimisation 

débouchant sur une solution optimale d'un dispositif. Cependant, les ordinateurs ont une 

puissance de calcul limitée et le coût de calcul croit de façon rapide avec la taille des 

structures étudiées. Certes, nous vivons une croissance de calcul des ordinateurs qui pour 

l'instant double tous les six mois. Malheureusement, cette croissance est toujours compensée 

par l'augmentation de la complexité des structures à étudier. 

La résolution des équations de Maxwell est l'objectif commun de toutes les méthodes 

numériques. En fait, il se trouve que souvent ces équations sont d'abord manipulées pour 

déboucher sur une équation mieux adaptée au type de problème. Ensuite, elle sera résolue par 

l'application d'une méthode numérique. Par conséquent, les avantages d'une méthode par 

rapport à d'autres dépendent beaucoup du type de problème à résoudre. Principalement, la 

complexité de la géométrie, les effets non linéaires,  la taille de la structure relativement à la 

longueur d'onde, sont des critères qui vont influer sur son choix. De plus, l'excitation et la 

grandeur ou le paramètre désiré (distribution des champs, rayonnement lointain, etc.) sont 

aussi des facteurs importants. 

Le très large éventail de problèmes EM a conduit au développement de nombreux 

algorithmes CEM différents, chacun avec ses propres avantages et ses limites. Ces 

algorithmes sont généralement classés comme soi-disant «basse fréquence» ou  «exacte»  et 

"Approximative" ou "haute fréquence" et d'autres sont sous-classés en temps ou en fréquence. 

Les techniques numériques utilisées dans les outils de simulation EM sont aussi 

nombreuses que variées. Parmi toutes les techniques, on peut citer parmi les méthodes 

fréquentielles la méthode  des moments (MoM), la méthode des éléments finis (MEF) et 

parmi les méthodes temporelles la méthode des lignes de transmission (TLM), et la méthode 

des intégrations finis (FIT) utilisée (par exemple) par le logiciel (CST) microwave studio. 
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L'objectif de ce paragraphe est de présenter les différentes méthodes numériques mises en 

jeu  dans cette thèse pour concevoir des sondes utilisées dans des systèmes IRM. 

II.2 METHODES D’ANALYSE NUMERIQUES 

II.2.1 METHODE DES ELEMENTS FINIS (MEF) 

La méthode des éléments finis est conceptualisée par A. Hrennikoff et R. Courant dans les 

années 1940 pour résoudre des problèmes de mécanique de structures [60]. Quelques années 

plus tard, elle est introduite en électromagnétisme pour résoudre l’équation de Maxwell. C’est 

un outil mathématique qui résout de manière discrète les équations aux dérivées partielles. De 

manière générale, l’équation porte sur une fonction spécifique définie sur un domaine et 

comporte des conditions aux bords permettant d’assurer existence et unicité de la solution. 

Plusieurs premiers projets appliquant la CEM à la conception de  sonde RF, utilisaient la 

méthode des éléments finis (MEF) [47, 48, 49]. La méthode des éléments finis est basée sur 

l'optimisation d'une fonction par rapport à une variable donnée. Dans la modélisation EM, la 

fonction est habituellement choisie pour être le lagrangien, et la variable correspondante peut 

être le champ électrique E, le potentiel scalaire 𝜙, ou le potentiel vecteur A [47]. L'espace du 

modèle est discrétisé en utilisant un non uniforme  maillage tétraédrique. Le potentiel scalaire 

et le vecteur à travers chaque élément sont alors estimés à l'aide d'une fonction 

d’interpolation, pour produire un ensemble d'équations linéaires, qui sont résolues en utilisant 

toute une gamme de méthodes numériques classiques [50]. 

La méthode des éléments finis (MEF) est une technique largement répandue dans de 

nombreux domaines de la physique pour résoudre des problèmes décrits par des équations aux 

dérivées partielles. En dépit de son histoire relativement récente, la méthode des éléments 

finis est devenue l’une des méthodes numériques les plus puissantes couvrant un vaste 

domaine d’application. Mathématiquement, elle utilise une approche variationnelle qui 

consiste à rechercher une solution approchée de la solution exacte sous la forme d'un champ 

défini par morceaux sur des sous-domaines. 

 

 

Figure II. 1 Cellule de maillage de la MEF  
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Les cellules de maillage sont généralement des tétraèdres (Figure II.1) dans lesquels on 

suppose une variation linéaire des champs. Les champs sont déterminés à chaque nœud ou 

éléments nodaux par la résolution d'un système d'équations aux valeurs propres. 

II.2.1.1 PARAMETRES MATRICIELS PRIMAIRES DES LIGNES DE 

TRANSMISSION [61] 

On considère un ensemble de )1( N  conducteurs (Figure II.2). Dans le cas où l’ensemble 

des lignes n’est pas blindé, un des conducteurs sert de référence (masse), sinon le blindage lui 

même est la masse. 

Le système de ligne est placé dans un milieu diélectrique inhomogène de permittivités 

...,, 21   avec 022011 .,.  rr  . 

Où ...,, 21 rr   sont les permittivités relatives des diélectriques et 0  est la permittivité du 

vide 

( mF12

0 10.8542.8  ). 

La perméabilité du diélectrique est celle du vide c’est-à-dire 0  ( mH7

0 10.4   ). 

 

Figure II. 2 Section transversale d’une structure de ligne de transmission multifilaire. 

Les propriétés EM de cette structure peuvent être décrites en termes de paramètres 

primaires [L], [C], [R] et [G] qui représente respectivement les matrices inductance, capacité, 

résistance et conductance.  

Où :  𝐿 =  
𝑙11 … 𝑙1𝑁

⋮   
𝑙𝑁1 … 𝑙𝑁𝑁

 ,  𝐶 =  

𝑐11 … 𝑐1𝑁

⋮   
𝑐𝑁1 … 𝑐𝑁𝑁

  

          𝑅 =  

𝑟11 … 𝑟1𝑁

⋮   
𝑟𝑁1 … 𝑟𝑁𝑁

 ,  𝐺 =  

𝑔11 … 𝑔1𝑁

⋮   
𝑔𝑁1 … 𝑔𝑁𝑁
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Pour ces matrices,  les coefficients sont obtenus en résolvant un problème de champ 

statique à deux dimensions, basé sur  l'équation de Laplace [62-64] : 

                    

div.  ε∇tV x, y  = 0                                           

V = V0 , sur la surface du iième  conducteur
V = 0, sur tous les autres conducteurs        

                   (II. 1) 

La première étape de la MEF consiste à représenter avec précision la section transversale 

du domaine de la solution par un ensemble de formes de base appelées éléments finis (figure 

II.3). L’utilisation du maillage triangulaire minimise considérablement l’erreur de 

discrétisation comparativement aux mailles quadrangulaires. 

 

Figure II. 3 Maillage à éléments finis triangulaires de la ligne multifilaire. 

Le principal avantage de la MEF est de permettre une excellente description de la ligne 

multifilaire grâce à un maillage variable qui autorise un affinement au niveau des zones 

sensibles. 

La solution de l’équation (II.1) représente la distribution du potentiel V aux différents 

nœuds de maillage de la structure. Dans ce qui suit, nous présentons la méthode de calcul des 

coefficients des matrices [L], [C], [R] et [G]. 

II.2.1.1.1 CALCUL DE LA MATRICE DE CAPACITE [C] 

Si un générateur est placé entre la ligne et la masse, les courants et les charges sont excités 

dans la masse et dans la ligne. La variation du courant induit une force électromotrice dans 

tous les conducteurs, et induit un couplage EM entre ces conducteurs. 

Le couplage capacitif est décrit par l’équation électrostatique suivante : 

                                           

𝑞1 = 𝑐11. 𝑉1 + 𝑐12. 𝑉2 + ⋯𝑐1𝑁 .𝑉𝑁

𝑞2 = 𝑐21. 𝑉1 + 𝑐22. 𝑉2 + ⋯𝑐2𝑁. 𝑉𝑁

⋮                                                                                                                       
𝑞𝑁 = 𝑐𝑁1. 𝑉1 + 𝑐𝑁2. 𝑉2 + ⋯𝑐𝑁𝑁 . 𝑉𝑁

                               (𝐼𝐼. 2) 

Où 
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Nqqq ,...,, 21  sont les charges par unité de longueur (Coulomb/m) dans les conducteurs. 

NVVV ,...,, 21  sont les potentiels (en Volt) entre les conducteurs et la référence. 

NNccc ,...,, 1211  sont les capacités par unité de longueur (F/m). 

La charge par unité de longueur dans la masse est : ).( 21 Nqqq    Pour calculer les 

coefficients de capacité, on porte le conducteur 1 au potentiel
1V , et le reste des conducteurs 

au potentiel 0. Il vient : 

𝑐11 = 𝑞1 𝑉1 , 𝑐21 = 𝑞2 𝑉1 , … , 𝑐𝑁1 = 𝑞𝑁 𝑉1  

Si 01 V  et 01 q  alors ,011 c  d’où : Nmcm ,...,2,01   (puisque ces conducteurs sont 

portés au potentiel nul). 

De façon générale, on porte à chaque fois le conducteur k (k variant de 1 à N) à un 

potentiel kV  et le reste des conducteurs à 0, et on détermine les coefficients mkc et tous les 

coefficients .,...,1, Nmckk   

Les coefficients de capacité dépendent de la forme de la ligne, du diélectrique et des permittivités. 

Le système d’équation (II.2) peut être écrit sous forme matricielle suivante : 

                                            𝑄 =  𝐶 .  𝑉                                                               (𝐼𝐼. 3) 

Où 

                                                    𝑄 =  𝑞1 𝑞2 . . 𝑞𝑁 𝑇                                         (𝐼𝐼. 4) 

                                                    𝑉 =  𝑉1 𝑉2 . . 𝑉𝑁 𝑇                                        (𝐼𝐼. 5) 

[Q] est le vecteur de charge par unité de longueur. 

[V] est le vecteur potentiel. 

[C] est la matrice des coefficients de capacité par unité de longueur. 

Les termes diagonaux représentent les capacités des lignes et les autres termes représentent 

les capacités de couplage entre deux lignes (m, n) de valeur xcmn . Ces capacités 

provoquent une chute de tension le long de la ligne de transmission. 

II.2.1.1.2 CALCUL DE LA MATRICE D’INDUCTANCE [L] 

On considère dans ce cas le couplage inductif. La variation du courant )...,,,( 21 Niii  dans 

les conducteurs et dans la masse )( 21 Niii    induit un champ électrique (force 

électromotrice), suivant la loi de Faraday qu’on peut écrire : 

                                                

𝑒1 = −𝑙11
𝜕𝑖1

𝜕𝑡
− ⋯− 𝑙1𝑁

𝜕𝑖𝑁

𝜕𝑡

𝑒2 = −𝑙21
𝜕𝑖1

𝜕𝑡
− ⋯− 𝑙2𝑁

𝜕𝑖𝑁

𝜕𝑡…                                                  

𝑒𝑁 = −𝑙𝑁1
𝜕𝑖1

𝜕𝑡
− ⋯− 𝑙𝑁𝑁

𝜕𝑖𝑁

𝜕𝑡

                                            (𝐼𝐼. 6) 
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Où 

NNlll ,...,, 1211  Sont les inductances par unité de longueur (H/m) des lignes de transmission. 

Par conséquent, l’équation (II.6) peut être écrite sous la forme matricielle suivante : 

                                              𝐸 = − 𝐿 . 𝜕  𝐼 𝜕𝑡                                              (𝐼𝐼. 7) 

Où 

                                                  𝐸 =  𝑒1 𝑒2 . . 𝑒𝑁 𝑇                                      (𝐼𝐼. 8) 

                                                    𝐼 =  𝑖1 𝑖2 . . 𝑖𝑁 𝑇                                         (𝐼𝐼. 9) 

[E] est le vecteur de force électromotrice induite par unité de longueur (Volt/m). 

[I] est le vecteur courant (en Ampère). 

[L] est la matrice d’inductance par unité de longueur (H/m). Ses termes diagonaux 

représentent les inductances propres des lignes et les autres termes correspondent aux 

inductances mutuelles entre ces lignes. Dans le cas où les fréquences sont très élevées et les 

pertes sont négligeables, tous ces termes sont positifs [2]. 

Dans le circuit électrique équivalent, l’effet inductif dans une ligne de transmission de 

longueur x  est modélisé par l’introduction d’une inductance dans chaque ligne (d’induction

xlmm ) et toutes ces inductances sont mutuellement couplées. 

Si on suppose les diélectriques, des lignes de transmission, non-magnétique alors leur 

perméabilité est celle du vide et la matrice [L] ne dépend pas des propriétés diélectriques. En 

supposant également la matrice capacité [C0] celle de la ligne fictive (le diélectrique remplacé 

par le vide), l’analyse du mode TEM permet d’écrire : 

                                             𝐿 .  𝐶0 = 휀0𝜇0                                                          (𝐼𝐼. 10) 

Ainsi on détermine la matrice [C0] par l’analyse du problème électrostatique de la ligne 

fictive et on calcule ensuite la matrice [L] par : 

                                                             𝐿 = (1 𝜈0) 2
.  𝐶0 

−1                                              (𝐼𝐼. 11) 

Où 

00

0

1


v  : Est la vitesse de l’onde dans le vide. 

L’analyse électrostatique permet aussi de déterminer la densité de courant de surface )( SJ  

par la relation : 

                                                          𝐽 𝑠 = 𝜈0. 𝜌𝑠0. 𝑈   𝑥                                                           (𝐼𝐼. 12) 

0s  : Est la densité de charge de surface. 

xU  : Est le vecteur unitaire de la direction longitudinale des lignes. 
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II.2.1.1.3 CALCUL DE LA MATRICE DE RESISTANCE [R] 

Dans le cas des lignes avec pertes, les pertes de conduction dépendent du courant de 

conduction et par conséquent de la profondeur de pénétration   (effet de peau) exprimée par 

la relation suivante : 

                                               𝛿 =
1

 𝜋𝜇𝑓𝜍
                                                                 (𝐼𝐼. 13) 

Où   est la conductivité du conducteur et f  est la fréquence de travail. 

Dans ce cas, les pertes sur le conducteur sont évaluées par la méthode des perturbations 

[65]. Cette méthode consiste en premier lieu, à supposer que la ligne est sans pertes, pour 

déterminer la distribution du courant de surface sJ  à partir des solutions électrostatiques de la 

ligne fictive où le diélectrique est remplacé par le vide suivant la relation (II.12). Puis en 

introduisant les pertes, la puissance cP  dissipée par unité de longueur par le conducteur sera 

calculée par la relation (II.14). 

                                                              𝑃𝑐 =  𝑅𝑠 𝐽𝑠 
2𝑑𝑙                                                      (𝐼𝐼. 14)

 

𝑐0
 

sR  : Est la résistance de surface du conducteur, donnée par : 

                                                     𝑅𝑠 =  
𝜋𝜇𝑓

𝜍
  𝛺                                                          (𝐼𝐼. 15) 

0c  : Indique le contour total de tous les conducteurs. 

Dans le circuit électrique équivalent, les pertes de conduction dans les lignes de 

transmission de longueur x  sont modélisées par des résistances en série dans chaque ligne et 

des résistances traduisant le couplage mutuel. Ces résistances contribuent à la chute de tension 

le long de la ligne. 

L’évaluation de la matrice [R] est basée sur l’équation (II.14) et sur l’expression : 

                                                    𝑃𝑐 =   𝑟𝑚𝑛  𝐼𝑚   𝐼𝑛  
𝑁
𝑛=1

𝑁
𝑚=1                               (𝐼𝐼. 16) 

Où mI  est le courant du m
ième

 conducteur. 

En supposant AI 11   et tous les autres courants nuls, sachant que
2

111. IrPc  , on 

détermine 11r . On répète la même procédure pour évaluer mmr  pour Nm ...,,2 . Puis on 

prend AII 121  , et tous les autres courants nuls. Sachant que 2112 rr  , on a dans ce cas 

𝑃𝑐 = 𝑟11 𝐼1 
2 + 2𝑟12 𝐼1  𝐼2 + 𝑟22 𝐼2 

2 (car 2112 rr  ). Connaissant tous les paramètres de cette 

équation, on détermine alors 12r . On répète la même procédure pour évaluer toutes les autres 
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paires de courant mI  et nI  ( nm  ) pour obtenir le reste des éléments de la matrice [R] qui est 

proportionnelle à f  à cause de la relation (II.15). 

La matrice [R] est assimilée à une matrice d’inductance interne [Li] telle que : 

                                                           𝜔 𝐿𝑖 =  𝑅                                                         (𝐼𝐼. 17) 

Où .2 f    

La matrice [Li] est additionnée à la matrice [L] par unité de longueur. 

II.2.1.1.4 CALCUL DE LA MATRICE DE CONDUCTANCE [G] 

Si les diélectriques ont des propriétés magnétiques, les pertes magnétiques incluent une 

perméabilité complexe et une permittivité complexe. L’analyse électrostatique conduit à une 

matrice capacité complexe. L’inversion de cette matrice suivant la relation (II.11), engendre 

une partie réelle contribuant à la matrice capacité, et une partie imaginaire générant la matrice 

conductance (inverse d’une résistance). 

La permittivité diélectrique complexe s’écrit :   

                                              휀𝑐 = 휀′ − 𝑗휀" = 휀𝑟휀0 1 − 𝑡𝑔(𝑑)                              (𝐼𝐼. 18) 

𝑡𝑔 𝑑 =
휀"

휀 ′  : Est la tangente de perte du matériau. 

L’analyse électrostatique d’une telle structure conduit à une matrice capacité complexe par 

unité de longueur: 

                                        𝐶𝑐 =  𝐶 − 𝑗
 𝐺 

𝜔
                                                         (𝐼𝐼. 19) 

 [G] est la matrice de conductance par unité de longueur. 

La matrice [G] dépend de la fréquence selon la relation : CdtgG )(  pour une ligne à 

mode TEM. Quand les pertes de conduction dominent dans le diélectrique, la matrice [G] est 

pratiquement indépendante de la fréquence, par contre quand les pertes de polarisation 

dominent, la matrice [G] varie linéairement avec la fréquence. 

Dans le circuit électrique équivalent, les pertes diélectriques sont modélisées par des 

conductances mutuelles entre chaque deux lignes, et entre chaque ligne et la masse. Les pertes 

diélectriques contribuent à la chute de courant. 

L’organigramme simplifié permettant le calcul des paramètres EM des lignes de 

transmission est représenté sur la figure II.4.  
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Figure II. 4 Organigramme simplifié permettant le calcul des paramètres EM des lignes 

de transmission. 
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Maillage automatique (avec optimisation) 

 

Résolution de l’équation de Laplace 

(Diélectriques remplacés par l’air) 
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II.2.2 METHODE DES MOMENTS 

La méthode des Moments est une technique numérique qui permet de résoudre 

efficacement le système d'équations intégrales en le transformant en un système matriciel 

résolu par calculateur [36]. Elle est basée sur le critère de nullité d'une fonctionnelle 

constituée à partir d'une intégrale des résidus, dus à la différence entre la solution 

approximative et la solution exacte, pondérés par des fonctions de test. La fonction de test est 

exprimée sous forme de série de fonctions de base connues dont les coefficients de 

pondération sont déterminés en résolvant le système linéaire. 

Le choix de la procédure de résolution est, en général, dicté par la taille des matrices à 

traiter et la nature du calculateur dont on dispose. Le choix des fonctions de base et de test 

dépend du problème EM considéré et de la précision souhaitée, elles doivent être dérivables et 

intégrables en fonction de l'opérateur de l'équation. 

La méthode des moments (MoM), la première fois introduit par Harrington en 1967 [41], 

est une méthode intégrale qui calcule les champs EM reposé sur le courant s’écoulant dans un 

modèle. Le champ électrique produit par un courant peut s’écrire sous la forme suivante : 

                                          𝐸 𝑟 = −𝑖𝜔𝐴 𝑟 − ∇Φ 𝑟                                                        (𝐼𝐼. 20)                                           

Où                                                                                                     

𝐴 𝑟 = 𝜇0  𝐼(𝑟 ′ 

𝑐
)𝐺 𝑟, 𝑟 ′ 𝑑𝑙′                                                    (𝐼𝐼. 21)                                          

Et   

                                                  Φ 𝑟 =
𝑖

𝜔휀0
 

𝑑𝐼 𝑟 ′  

𝑑𝑙 ′

 

𝑐
𝐺 𝑟, 𝑟 ′ 𝑑𝑙′                                             (𝐼𝐼. 22) 

Où C désigne la voie de courant et 𝐺(𝑟, 𝑟 ′) est la fonction de l'espace libre Vert [52]. Les 

effets de la permittivité et la conductivité peuvent être modélisés par l'ajout d'un «volume 

courant équivalent» qui génère une composante supplémentaire du champ électrique [51]. Le 

chemin de courant est ensuite discrétisé en un certain nombre de petits segments et le courant 

comme un ensemble étendu de fonctions de base. La solution aux équations discrétisées peut 

alors s’écrire en termes d'une matrice d’équations, dont la solution est obtenue en inversant la 

matrice. Comme la matrice est généralement de grande taille, le seul moyen pratique 

d'effectuer l'inversion est d’utiliser une méthode itérative [53].  

Comme une méthode intégrale, la MoM est bien adaptée à la modélisation des champs 

générés par des structures complexes de sonde, en utilisant relativement peu de calculs. Il est 

moins bien adapté à la modélisation de grands échantillons diélectriques, très hétérogènes tels 

que la tête humaine. Compte tenu de cela, une technique hybride a été employée dans laquelle 
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la MoM est utilisée pour calculer les courants de surface de la sonde, et puis en utilisant 

FDTD pour calculer les champs EM à l'intérieur d'un modèle de la tête [56, 54, 55]. 

II.2.2.1 EVALUATION NUMERIQUE DES PARAMETRES PRIMAIRES PAR LA 

METHODE DES MOMENTS [58,59] 

Les matrices [L], [C], [R] et [G] sont déterminés à partir de l’analyse électrostatique de 

deux systèmes. Le premier système coïncide avec la ligne de transmission et de son analyse 

résulte [C], [G]. Le deuxième système est obtenu en substituant le diélectrique de la ligne par 

le vide et son analyse conduit à [L], [R]. 

L’analyse numérique par la méthode des moments (MoM) est la même pour les deux 

systèmes. On commence par la formulation du problème (équations intégrales) pour 

l’ensemble des charges libres et des charges aux limites du diélectrique, puis la résolution du 

problème pour déterminer la distribution de charge et enfin la détermination des paramètres 

primaires [57], [36]. 

La méthode des moments est une méthode qui résout les équations intégrales de la forme : 

                                                          𝑥′ 𝐺 𝑥, 𝑥 ′ 𝑑𝑥 ′ = 𝑔 𝑥                                           (𝐼𝐼. 23)
𝑏

𝑎
                                         

La variable (𝑥 ′) est la source au point 𝑥′ qui produit une quantité g(x) au point x ; 𝐺(𝑥, 𝑥 ′) 

est le noyau de l’équation intégrale. 

La fonction (𝑥 ′) est approximée par une somme de constantes : 

                                                       𝑥 ′ ≈  𝑄𝑛𝑓𝑛 𝑥                                                  (𝐼𝐼. 24)𝑁
𝑛=1                                                 

Les nQ  sont des constantes représentant les inconnues. Dans notre cas c’est la valeur des 

charges par unité de longueur qu’on doit déterminer;  xfn  est une fonction qui détermine la 

distribution ou la forme des constantes sur les segments. 

Supposons que la ligne de transmission multifilaire étudiée a trois diélectriques différents 

(Figure II.5). L'un d'eux est de permittivité ε1, l'autre est de permittivité ε2, tandis que le 

diélectrique dans l’espace restant est le vide (de permittivité ε0). 

 

Figure II. 5 Section transversale d’une ligne de transmission multifilaire. 
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Les conducteurs de la ligne sont à un certain potentiel par rapport au conducteur de 

référence (le blindage), et les charges libres sont situées sur les surfaces conductrices. 

L'objectif est de trouver la répartition de ces charges. 

II.2.2.1.1 EQUATIONS INTEGRALES DE LA DISTRIBUTION DE CHARGES 

L'influence des diélectriques sur le champ  électrique et le potentiel peuvent être 

complètement décrites par l'influence de charges aux limites du diélectrique situé dans le vide. 

Ainsi, le champ électrique et le potentiel sont les mêmes dans la ligne de transmission 

multifilaire d’origine et dans la ligne équivalente où les diélectriques sont remplacés par des 

charges aux limites dans le vide. 

Tout d'abord, un ensemble d'équations intégrales sont formulés pour la distribution de 

charge. Une partie de cet ensemble est fondés sur les conditions aux limites pour les 

conducteurs. Le potentiel électrostatique V de chaque conducteurs peut être exprimée en 

termes de la densité de surface des charges libres et aux limites par : 

                                              𝑉 𝑟 =
1

2𝜋휀0
 𝜌𝑠𝑡

 

𝑐 ′  𝑟 ′ 𝑙𝑜𝑔
𝐾

 𝑟−𝑟′ 
𝑑𝑙                              (𝐼𝐼. 25)                                          

Où 

𝑟  est la position du vecteur champ (le point où le potentiel est évaluée), 𝑟′est la position de 

vecteur du point de source (le point où les charges sont situés), 𝜌𝑠𝑡 = 𝜌𝑠 + 𝜌𝑠𝑏  est la densité 

de charge totale, 𝜌𝑠 est la densité de charges libres, 𝜌𝑠𝑏  est la densité de charges aux limites, dl  

est l'élément du conducteur ou diélectrique limitant contour (C'), V est le potentiel du 

conducteur, et K est une constante arbitraire. 

Pour les conducteurs internes et le blindage, on formule une équation de la forme (II.25); 

chacune de ces équations est une équation intégrale pour la densité des charges totale. 

Pour vérifier la condition de la conservation de l’énergie on a : 

                                                       𝜌𝑠𝑡𝑑𝑙 = 0
 

𝑐′
                                                                (𝐼𝐼. 26)  

qui est une autre équation intégrale qui doit être satisfaite par les charges. 

Le deuxième système d’équation intégrale est obtenu en se basant sur la condition aux 

limites de la composante normale du champ électrique à l’interface des deux diélectriques. 

Considérons une interface entre deux diélectriques, de permittivités ε1 et ε2, 

respectivement. Les conditions aux limites exigent que : 

                                                      𝐸1𝑛 
휀2−휀1

휀2
=

𝜌𝑠𝑡

휀0
                                                         (𝐼𝐼. 27)  

Où 

1E  : Est le champ électrique sur la limite du premier diélectrique. 
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n  : Est le vecteur normal à la surface de séparation orienté du second diélectrique vers le 

premier diélectrique. 

Le champ électrique de l’expression (II.27) peut être exprimé par la relation suivante : 

                                                    𝐸  = −𝑔𝑟𝑎𝑑            𝑉                                                       (𝐼𝐼. 28) 

Le potentiel V  formulé dans l’équation (II.27), est introduit dans la relation (II.28) pour 

aboutir à une équation intégrale en st  de la forme : 

                                      
(휀𝑟1−휀𝑟2)

2𝜋휀0
𝑉. 𝑃 𝜌𝑠𝑡(𝑟 ′)

 

𝑐′

 𝑟−𝑟 ′ .𝑛 

 𝑟−𝑟′ 2 𝑑𝑙 +
휀𝑟1+휀𝑟2

2휀0
𝜌𝑠𝑡 𝑟 = 0     (𝐼𝐼. 29)  

Où 

n  : Est le vecteur normal sur la surface de la limite. 

1r  et 2r  sont les permittivités relatives des deux diélectriques. 

V.P. est la valeur principale de l’intégrale. 

L’équation (II.29) est formulée pour chaque interface diélectrique. 

II.2.2.1.2 SOLUTION DES EQUATIONS INTEGRALES DE LA DISTRIBUTION DE 

CHARGES 

Les équations intégrales (II.25), (II.26) et (II.29) sont résolues numériquement par la 

méthode des moments. On établit une approximation pour chaque contour (du conducteur et 

du diélectrique), en le divisant en un nombre fini de segments (intervalles) dont le nombre 

total est : 

                                                            𝑁𝐭 = 𝑁𝐜 + 𝑁d                                                                 (II. 30) 

Où 

cN  : Est le nombre de segments pour toutes les surfaces du conducteur. 

dN  : Est le nombre de segments pour toutes les interfaces diélectrique-diélectrique. 

 

 

Figure II. 6 Segmentation des surfaces chargées. 
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Chaque segment est supposé porteur d’une charge distribuée uniformément suivant la loi 

d’impulsion. En terme mathématique, cette procédure est traduite par des fonctions de bases 

(équation II.31). 

                                      𝑓𝒊 =  1 𝑙𝑒 𝑙𝑜𝑛𝑔 𝑑𝑢 𝑖è𝑚𝑒  𝑠𝑒𝑔𝑚𝑒𝑛𝑡
0 𝑎𝑖𝑙𝑙𝑒𝑢𝑟𝑠

                               (𝐼𝐼. 31) 

D’où  

                                                   𝜌𝑠𝑡 𝑟 ≈  𝜌𝑠𝑡𝑖 𝑟 𝑓𝑖
𝑁𝑡
𝑖=1

 𝑟                                               (𝐼𝐼. 32) 

Où sti  sont des constantes à déterminer. 

Par utilisation de la technique de Galerkin [57], [36], très précise et mieux adaptée pour la 

programmation, les équations (II.25) et (II.29) forment un système d’équations linéaires en 

sti  : 

      
𝜌𝑠𝑡𝑖

2𝜋휀0

𝑁𝑡
𝑖=1   𝑙𝑜𝑔

𝐾

 𝑟−𝑟′ 

 

𝑐𝑖

 

𝑐𝑗
𝑑𝑙′𝑑𝑙 = 𝑉𝑗 𝑙𝑗 ;    𝑗 = 1, … , 𝑁𝑐                (𝐼𝐼. 33) 

휀𝑟1 − 휀𝑟2

2𝜋휀0
   𝜌𝑠𝑡𝑖

 

𝑐𝑖

 

𝑐𝑗

𝑁𝑡

𝑖=1
𝑖≠𝑗

 𝑟 ′ 
 𝑟 − 𝑟 ′ . 𝑛 

 𝑟 − 𝑟 ′ 2
𝑑𝑙′𝑑𝑙 +

휀𝑟1 + 휀𝑟2

2휀0
𝜌𝑠𝑡𝑗 𝑙𝑗 = 0 ; 𝑗 = 𝑁𝑐 + 1, … , 𝑁𝑡  (𝐼𝐼. 34) 

Où dl' est un élément du segment source (Ci), dl est un élément de segment de champ (Cj)  

et lj est la longueur du  j-ième segment. 

Le système d'équations linéaires ainsi obtenu est résolu en utilisant la décomposition LU. 

Une fois que le total les charges de surface sont évalués, il est nécessaire de trouver la densité 

de charges libres  sur la surface du conducteur, que les charges libres seront en outre 

nécessaires à l'évaluation de la matrice des paramètres primaire. 

Les conducteurs du second électrostatique système, utilisé pour l'évaluation de la matrice 

[L], coïncident avec les conducteurs du premier système, utilisé dans l'évaluation de la 

matrice [C]. Les deux systèmes d'équations linéaires peuvent être résolus simultanément, en 

prenant soin de la pivotization, de sorte que la solution du second électrostatique système 

ajoute très peu de temps de calcul pour la solution de la première. 

La densité de charge par unité de longueur du conducteur est évaluée par la somme des 

charges de tous les segments. 

                                             𝑞𝑚 =  𝜌𝑠𝑖𝑙𝑖𝑖                                                                  (𝐼𝐼. 35) 

Une analyse électrostatique est effectuée pour déterminer les matrices [C0] et [L] le courant 

du m
ième

 conducteur est évalué par : 

                                  𝐼𝑚 =   𝐽𝑠𝑖  𝑖 𝑙𝑖 = 𝑉0𝑞𝑚0                                           (𝐼𝐼. 36) 
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Les densités de charges par unité de longueur sont numériquement égales aux éléments 

d’une colonne de la matrice [C]. Cette procédure est N fois répétée pour évaluer les N 

colonnes de la matrice [C]. Si nous tenons compte des pertes diélectriques (les permittivités 

sont complexes), cette dernière procédure nous permet d’évaluer les matrices [C] et [G]. 

En substituant les diélectriques, on pourra évaluer comme précédemment la matrice de 

capacité [C0]. La connaissance de [C0] permet la détermination de la matrice d’inductance [L]. 

L’adaptation du logiciel utilisant la méthode des moments sous l’environnement LINPAR 

consiste à mettre au point un fichier de données contenant une description complète de la 

structure à étudier en se basant sur l’organigramme de la figure II.7. Les résultats de sortie du 

programme sont les paramètres primaires [L], [C], [R] et [G] de la ligne et les caractéristiques 

des modes qui peuvent se propager le long de la ligne de transmission (y compris les 

coefficients modaux de propagation, les matrices de tensions et courants et la matrice 

d’impédance caractéristique). 

Sur la figure II.7, nous présentons un organigramme simplifié permettant la création du 

fichier de données, d’une structure de ligne de transmission donnée, indispensable pour 

l’exécution du logiciel LINPAR utilisant la MoM [97].    

 

Figure II. 7 Organigramme du fichier de données pour le logiciel LINPAR utilisant la 

MoM. 
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II.2.3 METHODE DE LA MATRICE DES LIGNES DE TRANSMISSION 

La méthode des lignes de transmission (TLM) fait partie des méthodes numériques dans le 

domaine temporel. Ces méthodes sont réputées pour leur besoin important de ressources 

informatiques. Cependant elles ont l’avantage d’être générales. Nous nous focaliseront sur la 

méthode TLM, qui depuis la publication de l’article pionnier sur la TLM écrit par P.B  Johns 

et R.L  Beurle en 1971, a été étudiée d’une manière intensive et a été développée par un grand 

nombre de chercheurs. Elle a ainsi acquis la réputation d’un outil puissant et performant 

auprès de nombreuses équipes et bénéficie aujourd’hui  encore d’un développement théorique 

important. 

II.2.3.1 INTRODUCTION HISTORIQUE [38] 

Historiquement, la méthode des lignes de transmission (TLM) est basée sur le principe de 

Huygens Fresnel, selon lequel chaque point d’un front d’onde peut être considéré comme une 

source secondaire sphérique isotrope et l’énergie est distribuée d’une manière isotrope dans 

toutes les directions comme l’illustre la figure II.8. 

 

Figure II. 8 Principe de Huygens. 

La méthode TLM à été formulée en deux dimension par Johns et Beurle en 1971 [37] sur 

les principes qui suivent. 

L’espace est modélisé par une matrice cartésienne de points ou de nœuds séparés par une 

distance ∆𝑙. ∆𝑡 représente le temps que prend une impulsion pour aller d’un nœud à un autre.  

 

Figure II. 9 Réseau de lignes de transmission dans le plan XY. 
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Figure II. 10 Source secondaire de la méthode TLM. 

Johns a appliqué ce principe pour résoudre des problèmes d’électromagnétisme et en créant 

des sources secondaires en connectant des lignes de transmission en série ou en parallèle 

régulièrement espacées. 

Si l’on applique une impulsion de Dirac 𝑉0 = 1 𝑉 se propageant jusqu’au nœud A, sur 

n’importe quel bras de ce nœud parallèle, et si tous les bras du nœud ont la même impédance 

caractéristique 𝑍𝑐  , l’impédance vue par l’impulsion incidente sera égale à 𝑍𝑐 3  et réfléchit 

avec un coefficient : 

                                 Γ =  1 3 − 1  1 3 + 1  = − 1 2                            (𝐼𝐼. 37) 

Les tensions transmises sur les autres bras seront égales à : 

                              𝑉 = 𝑉0 1 + Γ = + 1 2                                                 (𝐼𝐼. 38) 

De ce fait on aura une nouvelle répartition de l’énergie sur chaque bras de la ligne de 

transmission. 

 

Figure II. 11 Répartition de l’énergie sur le nœud. 

Le nœud est la source secondaire du principe de Huygens. 
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La simulation de la propagation est alors basée sur l’analogie existant entre les équations 

de propagation déduites des lois de Kirchhoff du circuit qui sont les tensions et les courants 

sur les bras d’un nœud du réseau, et les équations de Maxwell qui relient les composantes du 

champ électrique et magnétique. 

 Le principe de la méthode TLM consiste à appliquer une (ou plusieurs) impulsion de 

Dirac de tension (ou de courant) en un point donné de la structure (point d’excitation) puis de 

le faire propager jusqu’au nœud suivant où elle va se répartir sur les différents bras du nœud 

en fonction d’une matrice [S] appelée matrice de répartition. 

La matrice [S] est déterminée à partir du schéma électrique équivalent du nœud et à chaque 

instant elle sert à une liaison entre les impulsions arrivant au nœud (impulsions incidentes) et 

celles qui repartent (impulsions répartis) par la relation suivante : 

                                                       𝑉 𝑟𝑒𝑓 =  𝑆 .  𝑉 𝑖𝑛𝑐                                                       (𝐼𝐼. 39) 

Chacune des impulsions ainsi créées dans les quatre directions va se propager vers les 

nœuds adjacents en un temps Δ𝑡 = Δ𝑙 𝑐 . La figure II.10 montre le processus pour les 

premières itérations. Au point de sorti choisi, on obtient donc une suite d’impulsions 

représentant la réponse temporelle du système. Bien entendu, une simple transformé de 

Fourrier permet d’obtenir les résultats dans le domaine fréquentiel. 

 

Figure II. 12 Principe de Huygens dans le réseau de lignes de transmission. 

II.2.3.2 EVALUATION DE LA REPONSE DES LIGNES DE TRANSMISSION 

La détermination des paramètres matriciels primaires permet l’analyse des réponses 

fréquentielle et temporelle d’une ligne de transmission. 

L’étude est basée sur la résolution des équations des télégraphistes liant les courants et les 

tensions sur les lignes. 

Dans le cas général des lignes avec pertes, l’analyse est effectuée dans le domaine spectral. 

Par contre pour les lignes sans pertes, l’analyse temporelle est mieux adaptée [61]. 
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La résolution des équations des télégraphistes des lignes multifilaires, détermine leurs 

paramètres secondaires définis par la matrice impédance caractéristique et la répartition des 

courants et des tensions sur ces lignes. 

II.2.3.2.1 EQUATION DES TELEGRAPHISTES 

La figure (II.13) représente la transmission entre deux réseaux par des lignes uniformes de 

longueur D. Une ligne parmi les )1( N  est considérée comme une référence (ou masse). 

L’axe (ox) est orienté le long de la longueur D. 

 

Figure II. 13 Système de transmission utilisant une ligne multifilaire. 

Le schéma équivalent d’une ligne de transmission avec pertes et possédant un seul 

conducteur ( 1N ) est présenté sur la figure suivante : 

 

Figure II. 14 Schéma électrique équivalent d’une ligne de transmission  avec perte et 

possédant un seul conducteur. 

II.2.3.2.2 ANALYSE DANS LE DOMAINE SPECTRAL 

Les équations des télégraphistes déduites du circuit électrique équivalent, s’écrivent : 
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𝜕 𝑉(𝑥) 

𝜕𝑥
= − 𝑅  𝐼(𝑥) − 𝑗𝜔 𝐿𝑡  𝐼(𝑥) ;          0 < 𝑥 < 𝐷               (𝐼𝐼. 40)

𝜕 𝐼(𝑥) 

𝜕𝑥
= − 𝐺  𝑉(𝑥) − 𝑗𝜔 𝐶  𝑉(𝑥) ;                 0 < 𝑥 < 𝐷         (𝐼𝐼. 41)

 

Où 

 )(xV  est le vecteur des tensions complexes entre le conducteur et la masse à la position x le 

long de la ligne. 

 )(xI  est le vecteur des courants complexes sur les conducteurs. 

[R], [Lt], [C] et [G] sont les paramètres matriciels primaires définis auparavant. 

La matrice [C] prend en compte l’effet capacitif entre les lignes et entre chaque ligne et la 

masse, donc elle détermine l’énergie électrique de l’onde. 

La matrice [Lt] détermine l’énergie magnétique de l’onde, qui est la somme de l’énergie 

magnétique extérieure et de l’énergie magnétique intérieure. [Lt] est donc la somme de deux 

parties : 

                                                         𝐿𝑡 =  𝐿 +  𝐿𝑖                                                          (𝐼𝐼. 42) 

Où [L] est la matrice d’inductance extérieure et [Li] est la matrice d’inductance intérieure 

proportionnelle à f1 . 

La matrice [R] représente les pertes dans les conducteurs. Pour des conducteurs ordinaires, 

dans la région de l’effet de peau on a : 

                                                      𝑅 = 𝜔 𝐿𝑡                                                                 (𝐼𝐼. 43)  

La matrice [G] traduit les pertes diélectriques. 

Ces matrices sont symétriques à ( NN  ) termes. 

Si la ligne est sans pertes, alors tous les éléments de [R] et [G] sont nulles et [Lt] égale à 

[L] devient indépendante de la fréquence. 

En introduisant les matrices impédance [Z] et admittance [Y] par unité de longueur : 

 𝑍 =  𝑅 + 𝑗𝜔 𝐿                                                             (𝐼𝐼. 44)
 𝑌 =  𝐺 + 𝑗𝜔 𝐶                                                             (𝐼𝐼. 45)

                                        

   Les équations des télégraphistes s’écrivent sous la forme suivante : 

𝜕 𝑉(𝑥) 

𝜕𝑥
= − 𝑍  𝐼(𝑥) ;                       0 < 𝑥 < 𝐷    (𝐼𝐼. 46) 

𝜕 𝐼(𝑥) 

𝜕𝑥
= − 𝑌  𝑉(𝑥) ;                        0 < 𝑥 < 𝐷   (𝐼𝐼. 47) 

 

En combinant les équations (II.46) et (II.47), on obtient l’équation de tension : 

                                                      
𝜕2 𝑉(𝑥) 

𝜕𝑥 2 =  𝑍  𝑌  𝑉(𝑥) ;              0 < 𝑥 < 𝐷                      (𝐼𝐼. 48) 
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Les équations décrivant la transmission des lignes dépendent des conditions initiales

 )0(V ,  )0(I  et finales  )(DV  et  )(DI . 

Les équations des télégraphistes peuvent être résolues en exprimant les tensions et les 

courants en termes d’ondes appelés “modes”. La propagation des ondes le long de la ligne est 

traduite par un terme multiplicatif de forme )(exp x . 

Où 

                                                                    𝛾 = 𝛼 + 𝑗𝛽                                                                        (𝐼𝐼. 49) 

  représente le coefficient de propagation (en mrd ); la partie réelle   est le coefficient 

d’atténuation; la partie imaginaire   est le coefficient de phase. 

 

Généralement, il y a N  modes qui se propagent dans la direction des x  positifs 

correspondant à )exp( x  (ondes incidentes) et N  modes dans la direction opposée 

correspondant à )exp( x  (ondes rétrogrades ou réfléchies). 

Les courants et les tensions des modes sont représentés comme suite : 

 𝑉𝑚(𝑥) =  𝑉0
𝑚  exp ±𝛾𝑚𝑥 ;              𝑚 = 1, … , 𝑁        (𝐼𝐼. 50)

 𝐼𝑚(𝑥) = ± 𝐼0
𝑚  exp ±𝛾𝑚𝑥 ;             𝑚 = 1, … , 𝑁        (𝐼𝐼. 51)

 

 mV0
 et  mI0

 sont les vecteurs amplitudes complexes des tensions et des courants initiaux 

(à 0x ) pour le mode m et m  est son coefficient de propagation. 

En substituant (II.50) dans l’équation d’onde (II.48), on obtient : 

                                   𝛾𝑚
2  𝑈 −  𝑍  𝑌   𝑉0

𝑚  exp ±𝛾𝑚𝑥 = 0                           (𝐼𝐼. 52) 

Où [U] est la matrice identité. 

Cette dernière équation n’admet des solutions non nulles que si : 

                                                   𝑑𝑒𝑡 𝛾𝑚
2  𝑈 −  𝑍  𝑌  = 0                                                              (𝐼𝐼. 53) 

L’équation caractéristique (II.53) est une équation en 2

m , dont la solution détermine les 

coefficients de propagation des modes. En général, pour chaque racine de l’équation (II.53), il 

existe un vecteur tension  mV0
 d’un mode correspondant, qui satisfait l’équation (II.52). 

Le vecteur courant  mI 0
 du mode correspondant est donné par : 

                                                        𝐼0
𝑚  =  𝑍 −1 𝑉0

𝑚  𝛾𝑚                                                        (𝐼𝐼. 54) 

L’organisation des vecteurs de tension sous forme de matrice, appelée matrice des modes 

de tension, donne : 

                                                        𝑆𝑉 =   𝑉0
1 …  𝑉0

𝑁                                                             (𝐼𝐼. 55) 

De même, on détermine la matrice des modes de courant : 
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                                             𝑆𝐼 =   𝐼0
1 …  𝐼0

𝑁                                                            (𝐼𝐼. 56) 

Ces deux matrices sont liées par la relation déduite de (II.54) : 

                                                        𝑆𝐼 =  𝑍 −1 𝑆𝑉  Γ                                                         (𝐼𝐼. 57) 

Où  

                                                        Γ = 𝑑𝑖𝑎𝑔 𝛾1 …𝛾𝑁                                                        (𝐼𝐼. 58) 

On peut exprimer les tensions et les courants en termes de modes sous forme : 

 𝑉(𝑥) =  𝑉𝑖𝑛𝑐 (𝑥) +  𝑉𝑟𝑒𝑓 (𝑥) =  𝑆𝑉   𝐺𝑖𝑛𝑐 (𝑥) +  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝑥)        (𝐼𝐼. 59)

 𝐼(𝑥) =  𝐼𝑖𝑛𝑐 (𝑥) +  𝐼𝑟𝑒𝑓 (𝑥) =  𝑆𝐼   𝐺𝑖𝑛𝑐 (𝑥) +  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝑥)            (𝐼𝐼. 60)
 

Les indices “inc” et “ref” correspondent respectivement à l’onde incidente et à l’onde 

réfléchie. 

 𝐺𝑖𝑛𝑐 (𝑥) =  𝐺𝑖𝑛𝑐
1  𝑥 …𝐺𝑖𝑛𝑐

𝑁 (𝑥) 𝑇                                    (𝐼𝐼. 61)

 𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝑥) =  𝐺𝑟𝑒𝑓
1  𝑥 …𝐺𝑟𝑒𝑓

𝑁 (𝑥) 
𝑇

                                   (𝐼𝐼. 62)
 

 )(xGm

inc
 pour Nm ...,,1  représentent les intensités des modes incidents et )(xGm

ref  pour 

Nm ...,,1  correspondent aux intensités des modes réfléchis qui varient le long de la ligne : 

𝐺𝑖𝑛𝑐
𝑚  𝑥 = 𝐺𝑖𝑛𝑐

𝑚  0 exp −𝛾𝑥 ;     𝑚 = 1, … , 𝑁                   (𝐼𝐼. 63)

𝐺𝑟𝑒𝑓
𝑚  𝑥 = 𝐺𝑟𝑒𝑓

𝑚  0 exp +𝛾𝑥 ;    𝑚 = 1, … , 𝑁                   (𝐼𝐼. 64)
 

Les fonctions complexes en  )(xGinc  et  )(xGref
 déterminent l’état de la ligne. 

1) CALCUL DE LA MATRICE IMPEDANCE CARACTERISTIQUE ET DU 

COEFFICIENT DE PHASE 

La matrice impédance caractéristique de la ligne est définie comme suit :       

                                                      
 𝑉𝑖𝑛𝑐 (𝑥) =  𝑍𝑐 .  𝐼𝑖𝑛𝑐 (𝑥)                                                 (𝐼𝐼. 65)

 𝑉𝑟𝑒𝑓 (𝑥) = − 𝑍𝑐 .  𝐼𝑟𝑒𝑓 (𝑥)                                            (𝐼𝐼. 66)
 

Elle peut être aussi évaluée par : 

                                   𝑍𝑐 =  𝑆𝑉 .  𝑆𝐼 
−1                                                               (II. 67) 

Le coefficient de phase d’un mode m est défini par : 

                                                      𝛽𝑚 =
𝜔

𝑐𝑚
=

𝜔 휀𝑟𝑒𝑚

𝜈0
=

2𝜋

𝜆𝑚
                                                  (𝐼𝐼. 68) 

Où 

mc  : Est la vitesse de l’onde du mode m. 

0v  : Est la vitesse de l’onde dans le vide. 

rem  : Est la permittivité relative équivalente du mode m et m  est sa longueur d’onde. 

Remarque : Dans le cas d’une ligne de transmission simple à deux conducteurs dont l’un est 

la masse ( 1N ), il existe un seul mode et l’impédance caractéristique admet un seul terme. 



CHAPITRE II                                              METHODES NUMERIQUES DE RESOLUTION  

 
67 

2) TENSIONS ET COURANTS A LA FIN DES LIGNES 

Pour déterminer les paramètres de répartition, il est impératif de connaître les tensions et 

les courants aux extrémités des lignes à 0x  et à Dx  . 

A partir des équations (II.61) et (II.62) on a : 

                                                            
 𝐺𝑖𝑛𝑐 (𝐷) =  𝐸 .  𝐺𝑖𝑛𝑐 (0)                                        (𝐼𝐼. 69)

 𝐺𝑟𝑒𝑓 (0) =  𝐸 .  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷)                                       (𝐼𝐼. 70)
 

Où                                                

                         𝐸 = 𝑑𝑖𝑎𝑔 exp −𝛾1𝐷 … exp(−𝛾𝑁𝐷)                                        (𝐼𝐼. 71)                                                       

Ainsi on déduit :                                                   

                                   

 𝑉(0) =  𝑆𝑉   𝐺𝑖𝑛𝑐 (0) +  𝐸  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷)                                          (𝐼𝐼. 72)

 𝐼(0) =  𝑆𝐼   𝐺𝑖𝑛𝑐 (0) −  𝐸  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷)                                           (𝐼𝐼. 73)

 𝑉(𝐷) =  𝑆𝑉   𝐸  𝐺𝑖𝑛𝑐 (0) +  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷)                                        (𝐼𝐼. 74)

 𝐼(𝐷) =  𝑆𝐼   𝐸  𝐺𝑖𝑛𝑐 (0) −  𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷)                                           (𝐼𝐼. 75)

 

Ces équations représentent 2N courants aux extrémités de la ligne de transmission 

correspondant à N modes incidents et N modes réfléchis. 

On peut considérer les lignes de transmission comme un réseau linéaire de 2N portes, les 

tensions de ces portes représentent les éléments des vecteurs  )0(V  et  )(DV , et les courants 

de ces portes représentent les éléments des vecteurs  )0(I  et  )(DI . Le signe (–) indique la 

direction inverse du courant suite au référence choisie. 

On peut écrire les équations de (II.72) à (II.75) sous forme plus compacte : 

                                            

 
 𝑉(0) 

 𝑉(𝐷) 
 =  

 𝑆𝑉            𝑆𝑉  𝐸 

 𝑆𝑉  𝐸  𝑆𝑉 
  

 𝐺𝑖𝑛𝑐 (0) 

 𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷) 
                     (𝐼𝐼. 76)

 
 𝐼(0) 

 −𝐼(𝐷) 
 =  

 𝑆𝐼      − 𝑆𝐼  𝐸 

− 𝑆𝐼  𝐸  𝑆𝐼 
  

 𝐺𝑖𝑛𝑐 (0) 

 𝐺𝑟𝑒𝑓 (𝐷) 
                 (𝐼𝐼. 77)

 

II.2.3.2.3 ANALYSE DANS LE DOMAINE TEMPOREL 

A fin de simplifier le problème, on suppose que les lignes sont sans pertes. Cette hypothèse 

permet de considérer tous les éléments des matrices [R] et [G] nulles, et les matrices [L] et 

[C] indépendantes de la fréquence. Les équations des télégraphistes s’écrivent alors comme 

suit :                                                              

                                     

𝜕 𝑣(𝑥 ,𝑡) 

𝜕𝑥
= − 𝐿 

𝜕 𝑖(𝑥 ,𝑡) 

𝜕𝑡
;             0 < 𝑥 < 𝐷                              (𝐼𝐼. 78)

𝜕 𝑖(𝑥 ,𝑡) 

𝜕𝑥
= − 𝐶 

𝜕 𝑖(𝑥 ,𝑡) 

𝜕𝑡
;               0 < 𝑥 < 𝐷                             (𝐼𝐼. 79)

 

Où 
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 ),( txv  : Est la matrice des tensions entre le conducteur et la masse à la position x  le long de 

la ligne et à l’instant t. 

 ),( txi  : Est la matrice des courants. 

L’analyse dans le domaine temporel consiste à résoudre ces équations en introduisant les 

conditions initiales vérifiées par les courants et les tensions aux extrémités des lignes de 

transmission. 

En combinant les équations (II.78) et (II.79), on détermine l’équation d’onde de tension : 

                                      
𝜕2 𝑣(𝑥 ,𝑡) 

𝜕𝑥 2 =  𝐿 .  𝐶 
𝜕2 𝑣(𝑥 ,𝑡) 

𝜕𝑡 2 ;          0 < 𝑥 < 𝐷                       (𝐼𝐼. 80) 

Pour résoudre ces équations, on a besoin des conditions aux extrémités, c’est à dire les 

relations entre  ),0( tv  et  ),0( ti , et entre  ),( tDv  et  ),( tDi  qui dépendent de la charge 

(réseau). 

De plus on suppose les conditions initiales suivantes à 0t  : 

                                                   
 𝑣(𝑥, 0) = 0;         0 < 𝑥 < 𝐷                                     (𝐼𝐼. 81)
 𝑖(𝑥, 0) = 0;         0 < 𝑥 < 𝐷                                     (𝐼𝐼. 82)

 

Les équations des télégraphistes sont des équations différentielles partielles. Une résolution 

numérique plus efficace, est obtenue en décomposant l’état de la ligne en paquet d’ondes 

spéciales (modes qui traversent la ligne sans distorsion). 

Généralement, il y a N modes qui se propagent dans un sens et N modes qui se propagent 

dans le sens inverse. 

Les courants et les tensions sont représentés par : 

                          
 𝑣𝑚(𝑥, 𝑡) =  𝑉0

𝑚  𝑔𝑚(𝑡 ± 𝑥 𝑐𝑚);             𝑚 = 1, … , 𝑁                         (𝐼𝐼. 83) 

 𝑖𝑚(𝑥, 𝑡) = ± 𝐼0
𝑚  𝑔𝑚(𝑡 ± 𝑥 𝑐𝑚);            𝑚 = 1, … , 𝑁                        (𝐼𝐼. 84) 

 

Où 

 mV0
 et  mI0

 représentent respectivement les vecteurs des amplitudes de la tension et du 

courant du mode m. 

)(tgm  : Est une fonction du temps attribuée à la variation de l’intensité du mode. 

mc  : Est la vitesse de propagation du mode m exprimée comme suit :                                                                             

                                                             𝑐𝑚 =
𝜈0

 휀𝑟𝑒𝑚
                                                                  (𝐼𝐼. 85) 

Où 

0v  : Est la vitesse de propagation dans le vide. 

rem  : Est la permittivité relative effective du mode m. 

En substituant l’équation (II.83) dans l’équation (II.80) on obtient :                                                                       
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1

𝑐𝑚
2

 𝑈 −  𝐿  𝐶   𝑉0
𝑚  𝑔𝑚(𝑡 ± 𝑥 𝑐𝑚) = 0                  (𝐼𝐼. 86)  

Où [U] est la matrice identité. 

Cette équation admet des solutions non nulles si : 

𝑑𝑒𝑡  
1

𝑐𝑚
2

 𝑈 −  𝐿  𝐶  = 0                                      (𝐼𝐼. 87) 

 

L’équation (II.87) est l’équation caractéristique d’une ligne de transmission à N 

conducteurs. Pour chaque racine de l’équation (II.87), il existe un vecteur de tension  mV0
 

correspondant au mode m qui satisfait (II.86). 

Le vecteur courant du mode m correspondant est :                                              

  𝐼0
𝑚  =  𝐿 −1 𝑉0

𝑚  
1

𝑐𝑚
                                                (𝐼𝐼. 88) 

De façon générale les vecteurs de tension peuvent être arrangés dans une matrice carrée : 

 𝑆𝑉 =   𝑉0
1 …  𝑉0

𝑁                                                   (𝐼𝐼. 89) 

De même, on obtient une matrice carrée des courants : 

 𝑆𝐼 =   𝐼0
1 …  𝐼0

𝑁                                                       𝐼𝐼. 90  

 IS  : Est reliée avec la matrice tension  VS  par la relation : 

 𝑆𝐼 =  𝐿 −1 𝑆𝑉  Λ                                                    (𝐼𝐼. 91) 

Où 

 Λ = 𝑑𝑖𝑎𝑔 1 𝑐1 … 1 𝑐𝑁                                                  (𝐼𝐼. 92) 

Ainsi les tensions et les courants sur les conducteurs sont exprimés par : 

 𝑣(𝑥, 𝑡) =  𝑣𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡) +  𝑣𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡) =  𝑆𝑉   𝑔𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡) +  𝑔𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡)              (𝐼𝐼. 93)

 𝑖(𝑥, 𝑡) =  𝑖𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡) +  𝑖𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡) =  𝑆𝐼   𝑔𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡) −  𝑔𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡)                 (𝐼𝐼. 94)
 

Où les indices “inc” et “ref” indiquent respectivement les ondes incidentes et réfléchies : 

 𝑔𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡) =  𝑔𝑖𝑛𝑐
1  𝑡 −

𝑥

𝑐1
 …𝑔𝑖𝑛𝑐

𝑁  𝑡 −
𝑥

𝑐𝑁
  

𝑇

                                     (𝐼𝐼. 95)

 𝑔𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡) =  𝑔𝑟𝑒𝑓
1  𝑡 +

𝑥

𝑐1
 …𝑔𝑟𝑒𝑓

𝑁  𝑡 +
𝑥

𝑐𝑁
  

𝑇

                                     (𝐼𝐼. 96)

 

La matrice impédance caractéristique [Zc] de la ligne à N conducteurs est donnée par : 

 𝑣𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡) =  𝑍𝑐 .  𝑖𝑖𝑛𝑐 (𝑥, 𝑡)                                                     (𝐼𝐼. 97)

 𝑣𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡) = − 𝑍𝑐 .  𝑖𝑟𝑒𝑓 (𝑥, 𝑡)                                                (𝐼𝐼. 98)
   

La matrice [Zc] peut être évaluée par : 

 𝑍𝑐 =  𝑆𝑉 .  𝑆𝐼 
−1                                                              (𝐼𝐼. 99)    
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II. 3. CST MICROWAVE STUDIO (MWS) 

Le logiciel Microwave Studio (MWS) de Computer Science Technology (CST) est un 

logiciel de simulation EM de structures passives en 3-Dimensions. Les simulations MWS sont 

basées sur la technique des intégrales finis (FIT- Finite Integration Technique), pour 

déterminer les solutions aux problèmes EM régis par les équations de Maxwell sous formes 

intégrales. Comme tous les simulateurs 3D, l’avantage de cet outil est sa possibilité de traiter 

toutes sortes de structures homogènes et inhomogènes, quelle que soit la technologie désirée. 

II. 3. 1. DESCRIPTION DU LOGICIEL DE SIMULATION [96] 

Fondé en 1992, le logiciel de simulation EM CST STUDIO SUITE est l'aboutissement de 

nombreuses années de recherche et de développement dans les solutions les plus efficaces et 

précises de calcul pour la conception EM. Il est vu par un nombre croissant d'ingénieurs 

comme un outil de développement standard de l'industrie qui offre à ses clients le choix de six 

modules solveur puissants. En plus de son marché et dans le domaine temporel des 

technologies de pointe mettant en vedette le solveur approximation frontière. 

CST Microwave Studio fait partie de la CST DESIGN STUDIO suite, et offre un certain 

nombre de solveurs différents pour différents types d'application. Étant donné aucune 

méthode ne fonctionne aussi bien dans tous les domaines d'application. 

II. 3. 2.  MODULES DE CST 

L’outil CST est constitué d’un certain nombre de modules appelés ≪ solveurs ≫. 

a) Un solveur transitoire  

Il s’agit d’un module 3D général qui permet d’obtenir des simulations en temps réel, ce qui 

peut être intéressant pour étudier la propagation du champ dans un composant électronique en 

fonction du temps. 

b) Un solveur fréquentiel  

Comme le solveur transitoire, il est constitué d’un solveur général basé sur une méthode 

fréquentielle. Selon la structure étudiée, le maillage peut être cartésien ou tétrahedral.  

c) Un Solveur intégral  

Ce solveur est dédié aux plus grandes structures électriques. Il se fonde sur la Méthode des 

moments avec une formulation intégrale des champs électriques et magnétiques. Afin de 

réduire la complexité numérique l’approche MLFMM (Multi level Fast Multipole Method) est 

utilisée.  

 

d) Un Solveur modal  
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Ce solveur est dédié à des simulations de structures fermées résonantes. Les résultats qui peuvent 

être obtenus sont par exemple la distribution des modes ainsi que les fréquences de résonance de 

la structure. 

L'outil le plus flexible est le solveur transitoire, qui peut obtenir le haut débit tout 

comportement en fréquence du dispositif simulé d'un seul terme de calcul. Ce solveur est 

efficace pour la plupart des types d'applications à haute fréquence tels que des connecteurs, 

lignes de transmission, filtres, antennes et plus encore. Dans Microwave Studio, chaque 

cellule du maillage est cubique. L’outil de résolution temporelle remplace les dérivées 

partielles 
𝜕

𝜕𝑡
 par des différentielles ∆t. Nous avons choisi ce logiciel car l’utilisation d’un outil 

de résolution dans le domaine temporel est très avantageuse en termes de temps de calcul. 

II. 3. 3. METHODE D’INTEGRATION FINIE (FIT) [66-67] 

CST Microwave Studio utilise la méthode d'intégration finie (FIT) introduite par  Thomas 

Weiland en 1977 [68]. Elle consiste en une discrétisation spatio-temporelle des équations de 

Maxwell dans une formulation intégrale. Le domaine de calcul est décomposé en cellules 

élémentaires cubiques. La figure II.15 illustre le principe de la méthode pour la loi de 

Faraday. On exprime dans le maillage primaire la circulation du champ électrique e le long 

des arêtes du cube et le flux magnétique b à travers la face délimitée par le contour équivalent. 

Le maillage secondaire ou dual fait intervenir de façon analogue la circulation du champ 

magnétique h ainsi que le flux du vecteur déplacement d. On obtient ainsi une somme 

algébrique que l'on réécrit sous forme matricielle dans une base de vecteurs permettant de 

décrire de façon explicite la propagation du champ EM. 

La FIT est une généralisation de la méthode des différences finies dans le domaine 

temporel (FDTD) [40]. La résolution des équations se fait dans une discrétisation cartésienne 

pouvant caractériser jusqu'à deux matériaux distincts dans la même maille, offrant un 

avantage considérable sur les méthodes FDTD, permettant entre autre de réduire le nombre de 

cellules global pour une précision équivalente. Cette approche est appelée technique PBA 

(Perfect Boundary Approximation) et permet donc de restreindre les ressources machines à 

utiliser tout en limitant les temps de calcul. 

 

Figure II. 15 Principe de la méthode d’intégration finie (FIT). 
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II. 3. 4. LES MODULES D’EXECUTION 

Le tableau (II.1) résume les modules d’exécution de logiciel CST : 

- CST EM Studio  

 

- CST EM STUDIO est un outil facile à utiliser pour l'analyse et 

la conception des structures statiques et basses fréquences.  

-Les applications incluent: les actionneurs, les freins, EMC, 

générateurs, de mesure, moteurs, capteurs et le blindage.  

-CST particule studio  

 

- PARTICULES CST STUDIO est un outil spécialisé pour la 

conception rapide et précise. Il inclut l'analyse des canons à 

électrons 3D, les tubes cathodiques.  

 

-CST Mphysics Studio  

 

- CST MPHYSICS STUDIO est un outil d'analyse pour les 

contraintes thermique et structurale, et des problèmes de 

mécanique.  

 

-CST Design Studio  

 

-CST DESIGN STUDIO est une plate-forme universelle pour 

gérer les processus de conception d'un système complexe. En 

construisant des sous-systèmes élémentaires, l'utilisateur peut 

analyser le comportement du système complet en petits 

segments.  

 

-CST PCB Studio  

 

- CST PCB STUDIO est un outil pour l'étude des signaux et la 

simulation des effets EMC et EMI (Electromagnétique 

Compatibility/ Electromagnétique Interférence) sur cartes de 

circuits imprimés (PCB).  

 

-CST Câble Studio  

 

- CST CABLE STUDIO est un outil pour l'analyse des effets 

dans les systèmes de câble, y compris les fils unique, paires 

torsadées ainsi que des faisceaux de câbles complexes.  

-CST Micros Tripes  

 

-CST Micro Stripes analyse les structures de rayonnement 

d'antennes complexes, et résous les problèmes EMC/EMI.  

 

-CST Microwave Studio  

 

-CST MWS est un outil de simulation 3D spécialisé pour le 

traitement rapide et précis des problèmes à haute fréquence avec 

un large champ d'application.  

 

Tableau II. 1. Les modules d’exécution de logiciel CST 
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Figure II. 16 Les modules d’exécution de logiciel CST 

II. 3. 5. LES ETAPES SUIVIS POUR UNE SIMULATION   

On a résumé Les étapes nécessaire pour la réussie d’une simulation.  

 Définir les unités.  

 Définir le matériau de base.  

 Modèle de la structure.  

 Définir la gamme de fréquences.  

 Définir les ports.  

 Définir les conditions aux limites et Symétrie.  

 Régler les moniteurs sur le terrain.  

II.4 CONCLUSION 

Pour résoudre un problème d’électromagnétisme et analyser le comportement de certaines 

structures, il existe plusieurs méthodes de modélisation bien adaptées pour chaque type de 

problème qui doit être défini et pour lequel les conditions aux limites sont bien déterminées et 

précisées. 

On procède alors à des résolutions numériques ou analytiques. Ces dernières, déjà 

anciennes, ont étés les premières appliquées. Elles ont permis de résoudre efficacement tous 

les problèmes correspondant à la plupart des dispositifs de guidage  des ondes EM. Cependant 

ces méthodes analytiques restent limitées car avec elles, il n’est possible  d’analyser que des 

structures ayant une géométrie simple et présentant dans la plus part des cas une certaine 

symétrie. 
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Pour des modélisations plus réalistes de géométries plus complexes, on a recours aux 

méthodes numériques qui sont devenus un élément important dans l’analyse des structures. 

Elles progressent parallèlement avec l’outil informatique et permettent aux concepteurs 

d’avoir toutes les caractéristiques et les informations nécessaires, difficilement obtenus par 

des mesures, afin d’assurer un fonctionnement fiable et sans dégradation des performances 

des dispositifs. 

Dans les chapitres qui suivent, ces méthodes numériques seront utilisées pour l’analyse 

EM des lignes coaxiales multifilaires homogènes et inhomogènes mais de formes complexes 

telles que par exemple la ligne en anneau fendu, la ligne à bandes symétriques circulaires 

blindée, et la ligne à bandes symétriques elliptiques blindée, la ligne cage d’oiseau blindée à 

lignes coaxiales. Ces différents types de lignes de transmission multifilaires seront utilisés 

dans la conception de sondes radiofréquences pour des applications d’imagerie RMN.  
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III.1 INTRODUCTION 

Les appareils d'IRM sont maintenant largement utilisés dans les domaines chimiques et 

cliniques. Une bobine radio fréquence (RF) est un élément important pour détecter les signaux 

de résonance magnétique et affecte la qualité des données obtenues. Les bobines RF doivent 

résonner à des fréquences données et produire des champs magnétiques RF homogènes. 

Plusieurs types de bobines RF, tels que les bobines en anneau fendus [12, 69,70], les 

bobines en selle de cheval [71], les bobines en cage d’oiseaux [72], les bobines de surface, les 

bobines électromagnétiques transversales (TEM)  [13,73-78], etc... ont été développées et 

utilisées en fonction de la partie du corps à imager. Ces bobines RF fonctionnent comme une 

antenne qui rayonne des impulsions d'ondes (EM) sur le corps afin de générer un signal de 

RMN et recevoir le signal émis par le corps. 

WN Hardy et LA Whitehead ont développé un résonateur en anneau blindé avec une 

excellente homogénéité du champ [12]. Beaucoup d'efforts ont été faits pour analyser les 

paramètres EM du résonateur en anneau fendu (Spilt Ring Resonator : SRR) pour déterminer 

les propriétés de la sonde et de concevoir une structure optimale.  

Dans ce chapitre, nous sommes intéressés à analyser et concevoir le résonateur en anneau 

fendu blindé en mode TEM (homogène) et Quasi-TEM (inhomogène) pour des applications 

IRM. Nos modèles numériques finaux permettent la détermination des paramètres EM 

(impédance caractéristique (Zc), inductance et capacité linéiques ([L] et [C]) en fonction des 

paramètres géométriques et physiques du résonateur. Dans le cas inhomogène, le résonateur 

est chargé par un élément biologique (muscle, par exemple) de permittivité relative εr=64.21. 

La modélisation du (SRR) consiste à analyser l'impédance caractéristique (Zc), les 

paramètres primaires L et C en utilisant deux méthodes numériques : la méthode des éléments 

finis (MEF) et la méthode des moments (MoM) et simuler la réponse fréquentielle (le 

paramètre de réflexion S11 à l’entrée de la sonde IRM) en utilisant la méthode de ligne de 

transmission (TLM). Ce qui nous a permit de déduire le coefficient de qualité global de la 

sonde. Les résultats obtenus par notre programme en utilisant la TLM sont validés par nos 

simulations effectuées sous l’environnement CST. 

III.2 DESCRIPTION 

Le résonateur en anneau fendu avec un cylindre intérieur de rayon (ro) et un cylindre 

extérieur de rayon (rb) est représenté schématiquement sur la figure III.1. 
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Figure III. 1 Une illustration 3D du résonateur en anneau fendu (SRR). 

La section transversale du SRR est représentée dans la figure III.2. L’anneau intérieur, qui 

est supposé être sans perte avec une épaisseur (w) et un angle d’ouverture (θ), est  relié aux 

extrémités avec des condensateurs au blindage externe [13] (Figure III.3). 

 

 

 

 

 

 

Figure III. 2 Vue de la coupe transversale du résonateur en anneau fendu (SRR). 

 

 

Figure III. 3 Schéma électrique de la sonde UHF-IRM utilisant SRR résonateur. 

 

Split ring (ro, w) 

 Angle d’ouverture (θ) 

Blindage (rb) 
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III.3 RESONATEUR EN ANNEAU FENDU HOMOGENE (TEM-SRR) 

Pour la méthode des éléments finis (MEF)  la solution dans le domaine électrostatique de 

la structure représentée sur la figure III.2 est obtenue en résolvant l'équation de Laplace sous 

l’environnement FreeFEM [79] : 

𝑑𝑖𝑣 ∇𝑡𝑉 𝑥, 𝑦  = 0                                                                      (𝐼𝐼𝐼. 1) 

Avec: V = 1 volt sur le conducteur interne et V = 0 sur le blindage. 

La solution représente la répartition du potentiel (V) aux différents nœuds du maillage de 

la structure (figure III.4). 

 

Figure III. 4 Maillage en éléments finis sous l’environnement FreeFEM. 

La théorie des lignes sans perte nous permet de déterminer le champ électrique et le champ 

magnétique du potentiel (V). L'énergie électrique (Wem) accumulées dans la structure est 

calculée à partir du champ électrique. L'impédance caractéristique est déduite facilement de 

l'énergie électrique (Wem). Par conséquent, il est important de déterminer avec une grande 

précision le potentiel exact (V) [76]. 

Le champ électrique se déduit par simple dérivation du potentiel (V), en utilisant 

l'expression: 

𝐸  = −𝑔𝑟𝑎𝑑           
𝑡 𝑉                                                                  (𝐼𝐼𝐼. 2) 

L'indice (t) indique la section transversale du TEM-SRR. 

Le résonateur accumule une énergie électrique qui est déduit du champ électrique par la 

relation: 

𝑊𝑒𝑚 =
1

4
 𝜀0𝐸  𝑡𝐸  𝑡

∗𝑑𝑥𝑑𝑦                                                  𝐼𝐼𝐼. 3  

Où (*) indique le vecteur conjugué. 

La capacité par unité de longueur du TEM-SRR se déduit directement de l'énergie 

électrique: 
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𝐶 =
4𝑊𝑒𝑚

(𝑉1 − 𝑉2)2
                                                              (𝐼𝐼𝐼. 4) 

Où V1 et V2 représentent les potentiels fixes des conducteurs. 

L'impédance caractéristique peut être calculée à partir de la relation suivante: 

𝑍𝑐 =
1

𝜈0𝐶
                                                                    (𝐼𝐼𝐼. 5) 

Où: 𝜈0=3.108 m/s. 

Enfin, l'inductance (L) est déduite de l'impédance caractéristique (Zc) et la capacité répartie 

(C) comme suit: 

𝑍𝑐 =  
𝐿

𝐶
⟹ 𝐿 = 𝑍𝑐

2𝐶                                              (𝐼𝐼𝐼. 6) 

Pour la MoM, les calculs numériques des paramètres (EM) du résonateur TEM-SRR 

étudiés ont été réalisés avec LINPAR pour Windows [61].  

En utilisant LINPAR, les principaux paramètres de la matrice d'une ligne de transmission à 

plusieurs conducteurs non homogènes sont évalués à partir de l'analyse électrostatique de 

deux systèmes. Le premier système coïncide avec la ligne étudiée et les résultats de l'analyse 

de la matrice [C]. Le second système est obtenu en enlevant le diélectrique de la ligne et en 

les remplaçant par un vide (alors que les conducteurs restent intacts). Les résultats de l'analyse 

de la matrice [L]. 

Les deux problèmes électrostatiques sont résolus simultanément en utilisant la même 

technique numérique. Tout d'abord, un ensemble d'équations intégrales est formulé pour le 

total des charges (libre plus aux limites) du système. Deuxièmement, ces équations sont 

résolues en utilisant la méthode des moments pour déterminer la distribution de charge. 

Troisièmement, les paramètres de la matrice primaire seront déduits en se basant sur cette 

distribution. 

LINPAR pour Windows peut analyser des lignes de transmission planaires arbitraires et 

peut également analyser toute autre structure définie par l'utilisateur. La segmentation des 

surfaces chargées du résonateur TEM-SRR sous l’environnement LINPAR est montrée sur la 

figure III.5. Nous avons utilisé 60 segments sur le blindage, 140 segments sur l’anneau fendu 

et 50 segments sur l’interface diélectrique (air-air). 
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Figure III. 5 Segmentation des surfaces chargées du résonateur TEM-SRR. 

Le facteur de qualité à vide (Q-20dB) du résonateur peut être estimé à partir de la réponse 

fréquentielle du paramètre de réflexion (S11) [75-77, 80]. 

𝑄−20 𝑑𝐵 =
𝑓𝑟

𝑓𝑢 − 𝑓𝑙
                                                                    (𝐼𝐼𝐼. 7) 

Où  (𝑓𝑟 ) est la fréquence de résonance du circuit (𝑓𝑢 ) est la fréquence obtenue à -20 dB au-

dessus de la fréquence de résonance et la fréquence (𝑓𝑙) est la fréquence obtenue à -20 dB au 

dessous de la fréquence de résonance. 

La première sonde IRM-UHF développée pour ce travail, comme le montre la figure III.3, 

est composée : 

- du résonateur TEM-SRR de longueur l. 

- d’une capacité d’adaptation CM. 

- de capacités de terminaisons (ou d’accord) CS et CL. 

RS et Vs sont respectivement la résistance interne et la tension de la source. 

Afin de déterminer les paramètres EM du résonateur TEM-SRR, nous nous sommes intéressés 

à l'analyse EM de la structure présentée dans la figure III.1 présentant les caractéristiques 

suivantes: 

- Rayon du cylindre intérieur: r0 = 20 mm; 

- Epaisseur: w = 1 mm; 

- Longueur l = 220 mm. 

Les résultats numériques pour l'impédance caractéristique du TEM-SRR utilisant à la fois 

les méthodes MEF et MoM sont présentés dans la figure III.6. 

Les deux approches d'analyse (MEF et MoM) ont été également utilisées pour déterminer 

les effets de l'angle d’ouverture θ sur l'inductance et la capacité linéiques (L et C) du 

résonateur TEM-SRR, avec les résultats montrés sur les figures III.7 et III.8. 
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Figure III. 6 Effets de l'angle d’ouverture (θ) sur l'impédance caractéristique (Zc) 

pour différentes valeurs du rapport (rb/r0), obtenu par la MEF et la MoM. 
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Figure III. 7 Effets de l'angle d’ouverture (θ) sur l'inductance linéique (L) 

pour différentes valeurs du rapport (rb/r0), obtenu par la MEF et la MoM. 
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Pour θ = 60 ° et rb/r0 = 2.3, les paramètres EM de la bobine  TEM-split ring sont: 

Paramètres 

EM 
Zc (Ω) L (nH/m) C (pF/m) 

MEF 48.93 163.12 68.11 

MoM 48.87 163.00 68.24 

Tableau III. 1. Paramètres EM primaires du résonateur TEM-SRR 

Ce tableau montre clairement la bonne cohérence entre les résultats obtenus par nos deux 

approches numériques pour le résonateur TEM-SRR. 

Enfin, la sonde UHF-IRM montré dans la figure III.3 a été conçue avec les caractéristiques 

suivantes: un rayon intérieur de 20 mm, un rapport rayon extérieur sur rayon intérieur  (rb/r0) 

de 2.3, une épaisseur de l’anneau (w) de 1 mm, un angle d’ouverture (θ) de 60 °, une longueur 

de résonateur l (en respectant la longueur d'onde dans l'espace libre λ0), de 220 mm (l = 0,25 

λ0), un condensateur d'adaptation, CM de valeur 10 pF et des condensateurs de terminaison, CS 

et CL ayant à la fois avec une valeur de 5.8 pF. 
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Figure III. 8 Effets de l'angle d’ouverture (θ) sur la capacité linéique (C) pour 

différentes valeurs du rapport (rb/r0), obtenu par la MEF et la MoM. 
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La réponse en fréquence simulée, obtenue par nos programmes basés sur la méthode TLM, 

du coefficient de réflexion S11 au niveau du port RF de notre sonde UHF-IRM que nous avons 

conçue est illustrée sur la figure III.9. 

La courbe présente un minimum à la fréquence de résonance choisie 340 MHz (imagerie 

du proton à 8 T). Le minimum de réflexion obtenu pour le résonateur TEM-SRR est très 

faible à la fréquence de résonance (-116 dB). A 339 MHz, S11 = -38.4 dB tandis qu’à 341 

MHz, S11 = -38.2 dB. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Pour ce type de sonde UHF-IRM utilisant TEM-SRR, il n'y a pas de résultats numériques 

ou expérimentaux dans la littérature scientifique. La figure III.9 montre une comparaison 

entre les résultats de simulation et ceux obtenus dans le cas du résonateur à bandes 

symétriques circulaires (Slotted Tube Resonator : STR) [77] pour pratiquement les mêmes 

valeurs des paramètres géométriques. De cette figure, il semble que nos résultats en utilisant 

le résonateur TEM-SRR sont en bon accord avec ceux obtenus précédemment en utilisant le 

résonateur TEM-STR. 
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Figure III. 9 Réponse fréquentielle (S11) obtenue par la méthode TLM, au port de deux 

sondes RF UHF-IRM utilisant respectivement les résonateurs TEM-SRR et TEM-STR 

(TEM Slotted Tube Resonator ou à bandes symétriques circulaire). 
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Le tableau 2 énumère les deux fréquences obtenues à -20 dB au-dessus et en dessous de la 

fréquence de résonance et les coefficients de qualité (Q-20dB) calculée selon l'équation (7), 

pour les deux types de sondes UHF-IRM. 

Sondes UHF-MRI  

utilisant le résonateur 
𝑓𝑢  (MHz) 𝑓𝑙  (MHz) Q-20dB 

TEM-SRR 348.0 331.0 20.0 

TEM-STR 359.5 318.0 8.2 

Tableau III. 2. Coefficient de qualité calculé pour les deux sondes UHF-IRM utilisant 

respectivement TEM-SRR et TEM-STR 

Ce tableau montre clairement que le coefficient de qualité Q-20dB du résonateur TEM-SRR 

est très intéressant comparant avec celui obtenu récemment pour le résonateur TEM-STR. 

Afin de vérifier nos calculs numériques MEF/MoM nous étions obligés, pour les mêmes 

paramètres géométriques et physiques de notre TEM-SRR, de faire des simulations en 3D en 

utilisant, par exemple, le logiciel CST-Microwave studio. 

L'approche CST a été utilisée pour analyser le résonateur TEM-SRR. Il se trouve que 

l'impédance caractéristique de la ligne anneau fendu TEM-SRR est 48.61Ω. Cette valeur 

montre un bon accord avec celle obtenue à la fois par les deux approches (MEF et MoM), 

comme indiqué dans le tableau III.1. 

Enfin, nous montrons sur la figure III.10 une comparaison entre les valeurs du paramètre 

de réflexion S11 du résonateur TEM-SRR, obtenues en utilisant la méthode TLM et en 

utilisant le logiciel CST. 
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Figure III. 10 Paramètre de réflexion S11 à l’entré de la sonde IRM ainsi conçue, obtenu 

par la TLM et par le logiciel CST. 
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Les résultats obtenus en utilisant les deux modèles numériques (MEF-MoM et CST) 

montrent un bon accord de la réponse fréquentielle du coefficient S11 à l’entrée de notre sonde 

UHF-IRM que nous avons conçue en utilisant le résonateur TEM-SRR. 

III.4 RESONATEUR EN ANNEAU FENDU INHOMOGENE (QUASI-TEM SRR) 

Dans la section précédente, nous avons pu réaliser avec succès une sonde UHF-IRM 

utilisant le résonateur TEM-SRR ; Malheureusement, les modifications introduites par les 

charges biologiques avec des constantes diélectriques élevées dans le résonateur ne sont pas 

négligeables, en raison de l’inhomogénéité de la structure. 

Ce qui suit est une analyse électromagnétique d'un type de sonde quasi-TEM conçu pour 

une utilisation dans les systèmes UHF-IRM. 

Les propriétés EM du résonateur en anneau fendu en mode quasi-TEM peuvent être décrits 

en termes de ses paramètres primaires: (L, C) et ses paramètres secondaires: l'impédance 

caractéristique (Zc), la constante diélectrique effective (εeff). Ces paramètres EM sont obtenus 

en résolvant un problème de champ statique en utilisant l’approche MoM (par exemple). Cette 

dernière permet de simuler la performance d'une conception et de décider si un ensemble 

donné de contraintes permet de réaliser la quasi-TEM sonde UHF-IRM. 

Afin de concevoir une UHF-IRM sonde fonctionnant à 433 MHz et utilisant le résonateur 

quasi-TEM SRR, nous avons analysé la structure représentée sur la figure III.11 avec les 

caractéristiques suivantes: 

- Rayon intérieur de l’anneau fendu: r0 = 20 mm;  

- Epaisseur: w = 1 mm et 

- Des charges biologiques de constants diélectriques (εr) énumérés dans le tableau III.3 

[81]. 
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Charge biologique (εr) 

Figure III. 11Vue en coupe transversale du résonateur 

en anneau fendu quasi-TEM (quasi-TEM SRR). 
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Tissue εr [81] (S/m) [81] 

Aorte 49.15 0.7395 

Vessie 17.67 0.3128 

Sang 57.3 1.72 

Os spongieux 21.08 0.02275 

Os cortical 13.77 0.1032 

Os moelle 5.137 0.03575 

Sein graisse 5.62 0.04953 

Cartilage 43.64 0.65 

Cervelet 52.9 0.91 

Liquide Cérébro-Spinal 68.97 2.32 

Col de l'utérus 44.17 1.020 

Côlon 60.88 0.96 

Cornée 54.4 1.070 

Dura 51.03 0.8 

Les tissus oculaires 57.69 1.010 

Graisse 5.028 0.04502 

Vésicule biliaire 60.06 1.035 

Vésicule biliaire Bile 76.55 1.613 

Matière Grise 54.27 0.8775 

Cœur 60.74 0.9866 

Rein 57.3 1.152 

Lentille cortex 52.75 0.6742 

Lentille noyau 38.76 0.38 

Foie 50.34 0.68 

Poumon déflaté 52.83 0.7147 

Poumon gonflé 21.58 0.3561 

Muscle 64.21 0.9695 

Nerf 35.7 0.500 

Ovaire 51.55 1.033 

Peau  sèche 42.48 0.5495 

Peau  humide 51.31 0.72 

Intestin grêle 74.1 2.053 

Rate 60.62 1.041 

Estomac 74.55 1.120 

Tendon 50.53 0.7554 

thyroïde 60.02 0.8183 

Tableau III. 3. Propriétés diélectriques des tissus à 433 MHz (de Gabriel). 

L'influence des constantes diélectriques (εr) à 433 MHz de la charge biologique sur les 

paramètres (EM) du résonateur  quasi-TEM SRR est présenté dans le tableau III.4. Les 

résultats présentés dans ce tableau sont essentiels pour la conception de sondes UHF-IRM 

fonctionnant à 433 MHz et utilisant le SRR quasi-TEM. 
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Dans ce qui suit, nous considérons que la constante diélectrique relative moyenne du tissu 

musculaire à 433 MHz est 64,21. Ce tissu musculaire remplit complètement le volume du 

résonateur quasi-TEM SRR pour les paramètres géométriques ci-dessus, à savoir (r0 = 20 mm 

et w = 1 mm). 

 

Tissue εr [81] L (nH/m) C (pF/m) Zc (Ω) εeff 

Aorte 49.15 163.0 70.25 48.17 1.029 

Vessie 17.67 163.0 70.09 48.22 1.027 

Sang 57.3 163.0 70.27 48.17 1.029 

Os spongieux 21.08 163.0 70.13 48.21 1.027 

Os cortical 13.77 163.0 70.03 48.25 1.026 

Os moelle 5.137 163.0 69.61 48.39 1.020 

Sein graisse 5.62 163.0 69.66 48.37 1.021 

Cartilage 43.64 163.0 70.24 48.17 1.029 

Cervelet 52.9 163.0 70.26 48.17 1.029 

Liquide Cérébro-Spinal 68.97 163.0 70.28 48.16 1.030 

Col de l'utérus 44.17 163.0 70.24 48.17 1.029 

Côlon 60.88 163.0 70.27 48.16 1.029 

Cornée 54.4 163.0 70.26 48.17 1.029 

Dura 51.03 163.0 70.26 48.17 1.029 

Les tissus oculaires 57.69 163.0 70.27 48.17 1.029 

Graisse 5.028 163.0 69.59 48.40 1.020 

Vésicule biliaire 76.55 163.0 70.29 48.16 1.030 

Vésicule biliaire Bile 54.27 163.0 70.26 48.17 1.029 

Matière Grise 60.74 163.0 70.27 48.16 1.029 

Cœur 57.3 163.0 70.27 48.17 1.029 

Rein 52.75 163.0 70.26 48.17 1.029 

Lentille cortex 38.76 163.0 70.23 48.18 1.029 

Lentille noyau 50.34 163.0 70.25 48.17 1.029 

Foie 52.83 163.0 70.26 48.17 1.029 

Poumon déflaté 21.58 163.0 70.14 48.21 1.028 

Poumon gonflé 64.21 163.0 70.27 48.16 1.030 

Muscle 35.7 163.0 70.22 48.18 1.029 

Nerf 51.55 163.0 70.26 48.17 1.029 

Ovaire 42.48 163.0 70.24 48.17 1.029 

Peau  sèche 51.31 163.0 70.26 48.17 1.029 

Peau  humide 74.1 163.0 70.28 48.16 1.030 

Intestin grêle 60.62 163.0 70.27 48.16 1.029 

Rate 74.55 163.0 70.28 48.16 1.030 

Estomac 50.53 163.0 70.25 48.17 1.029 

thyroïde 60.02 163.0 70.27 48.16 1.029 

Tableau III. 4. Paramètres EM, à 433 MHz, du résonateur QUASI-TEM SRR. 
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La figure III.12 et III.13 montrent l'influence de l'angle d’ouverture (θ) sur les paramètres 

EM (L et C) du résonateur quasi-TEM  en  anneau fendu chargé par un muscle humain en 

utilisant la méthode MoM. 
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Figure III. 12 Influence de l'angle d’ouverture (θ) sur l'inductance 

linéique (L) pour différentes valeurs du rapport rb/r0 (avec εr = 64,21). 
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Figure III. 13 Influence de l'angle d’ouverture (θ) sur la capacité linéique 

(C)  pour différentes valeurs du rapport rb/r0 (avec εr = 64,21). 
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La figure III.14 illustre les impédances caractéristiques (Zc) en fonction de l'angle 

d’ouverture  (θ) avec le rapport de rayon de conducteurs extérieur/intérieur (rb/r0) en tant que 

paramètre variable. 

 

        

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

La figure III.15 présente la variation de la constante diélectrique effective (εeff) en fonction 

de l'angle d’ouverture (θ) avec le rapport de rayon de conducteurs extérieur/intérieur (rb/r0) en 

tant que paramètre variable. 

Pour θ = 60 ° et rb/r0 = 2.3, les paramètres EM, obtenus à 433 MHz, du résonateur en 

anneau fendu quasi-TEM chargé par un muscle humain sont: 

- Inductance linéique : L = 163,0 nH/m ; 

- Capacité linéique: C = 70,27 pF/m ; 

- Impédance caractéristique: Zc = 48.16 Ω et ; 

- Constante diélectrique effective : εeff = 1.030. 

Enfin, la sonde UHF-IRM à résonateur quasi-TEM montré sur la figure III.3 a été conçu 

avec les caractéristiques suivantes: un rayon intérieur de l’anneau de 20 mm, un rapport rayon  

rb/r0 de 2,3, une épaisseur de l'anneau (w) de 1 mm, un angle d’ouverture (θ) de 60 °, une 

longueur de résonateur, l (l = 0,25 λ0) de 17.32 cm, un condensateur d'adaptation, CM, de 
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Figure III. 14 Influence de l’angle d’ouverture (θ) sur l’impédance caractéristique 

pour différentes valeurs du rapport rb/r0 (avec εr=64.21). 
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valeur de 9,79 pF , et des condensateurs de terminaison, CS et CL, ayant à la fois une valeur de 

3,99 pF. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Avec une approche numérique en utilisant la théorie des lignes de transmission, la 

variation du coefficient de réflexion (S11) à l'entrée de la sonde peut être illustrée sur la figure 

III.16. 

La courbe présente un minimum à la fréquence de travail (de résonance) de 433 MHz. Le 

minimum de réflexion obtenu pour le résonateur quasi-TEM SRR est très faible à la fréquence 

de résonance et il est égal à (-98 dB). A 432 MHz, S11 = -53,0 dB tandis qu’à 434 MHz, S11 = 

-52,8 dB. 

Les fréquences au-dessus et en dessous de la fréquence de résonance obtenue à -20 dB sont 

respectivement 417,1 et 446 MHz. En utilisant la relation (7), le coefficient de qualité Q-20dB 

vaut 15. 
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Figure III. 15 Influence de l’angle d’ouverture (θ) sur la constante diélectrique 

effective pour différentes valeurs du rapport rb/r0 (avec εr=64.21). 
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III.5 CONCLUSION 

Dans ce chapitre nous avons présenté l'analyse et la conception d'un résonateur en anneau 

fendu homogène et inhomogène (TEM et quasi-TEM) avec une section circulaire pour des 

applications IRM à très hautes fréquences (UHF-IRM). 

Les résultats numériques obtenus à partir de la méthode des éléments finis et la méthode 

des moments, sont valable dans une large gamme d'angle d’ouverture et de rapport de rayon 

externe/interne (rb/r0). 

Nos résultats démontrent l'excellente cohérence entre les deux méthodes MEF et MoM. 

Nos calculs, basés sur la MEF et sur la MoM ont été effectués pour caractériser avec précision 

les paramètres EM  (Zc, L et C) du résonateur TEM-SRR en tenant en compte l'effet de 

l'épaisseur de l'anneau et l'effet du blindage RF. Lorsque les paramètres EM sont déterminés, 

nous avons estimé la réponse en fréquence S11 à l’entrée de la sonde UHF-IRM conçue, ce qui 

nous a permit d'évaluer la valeur du facteur de qualité Q-20dB à vide. 

Dans le cas inhomogène, nous nous sommes intéressés à l'analyse et la conception de 

sonde UHF-IRM, ayant un Q élevé et utilisant le résonateur quasi-TEM SRR, fonctionnant à 

433 MHz. L’approche MoM a été adaptée et utilisée (par exemple) pour caractériser de façon 

précise l'impédance caractéristique (Zc), la constante diélectrique effective (εeff), l'inductance 

et la capacité linéiques (L, C) du résonateur quasi-TEM. Lorsque les paramètres EM ont été 

 

Figure III. 16 Réponse fréquentielle, S11, obtenue par la TLM à l’entrée de la 

sonde quasi-TEM UHF-IRM ainsi conçue. 
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numériquement calculés, il était possible de simuler la réponse fréquentielle du coefficient de 

réflexion S11 à l’entrée de la sonde quasi-TEM UHF-IRM chargée avec toute charge 

biologique. 

Dans le chapitre suivant nous présenterons d’une part nos résultats d’analyse en utilisant la 

méthode des moments sous l’environnement LINPAR, et d’autre part nos résultats de 

conception d’autres résonateurs : le résonateur SER (Slotted Elliptical tube Resonator) et le 

résonateur STR (Slotted Tube Resonator) (TEM et quasi-TEM) très utilisés dans les systèmes 

IRM. 
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IV. 1 INTRODUCTION 

Depuis sa mise au point par Lauterbur (1973) et par Mansfield et Grannel (1975), la 

résonance magnétique nucléaire (RMN) a connu une croissance rapide pour devenir une 

modalité clinique d'imagerie viable qui est maintenant la méthode de choix pour de 

nombreuses applications (Kressel 1985; Stark et Bradly 1988). Les temps de l’imagerie par 

RMN (souvent désigné comme l'imagerie par résonance magnétique, IRM) ont diminué de 

façon spectaculaire de quelques heures à quelques millisecondes et les résolutions sont 

améliorées dans certains cas de centimètres à microns. Une gamme spectaculaire de 

l'information est disponible à partir de cette technique qui le distingue de tous les autres 

modalités d'imagerie en termes de flexibilité. Nous sommes toujours sur la courbe croissante 

en termes d'imagerie RMN et ses implications à l'égard de l'étude diagnostique du corps 

humain. En général, l’imagerie RMN concerne l'observation et la cartographie spatiale du 

noyau d'hydrogène (
1
H) contenu dans l'eau, puisque l'eau est la matière la plus abondante dans 

le corps humain et par conséquent elle donne plus de signal par rapport à d'autres noyaux 

résonants. 

Le système d'IRM a été reconnu comme une nouvelle technique de diagnostic médical. 

Comme nous l’avons déjà cité, dans le système d'IRM une sonde RF est utilisée pour émettre 

un champ magnétique RF uniforme sur un corps humain et de recevoir des signaux de réponse 

de l'organisme. Un cylindre conducteur est généralement situé autour de la sonde RF pour 

minimiser les bruits provenant des autres équipements. Plusieurs types de résonateurs 

(résonateur en selle de cheval, résonateur en cage d’oiseau, résonateur à bandes symétriques 

[82],..) ont été élaborés et utilisés pour concevoir et fabriquer des sondes IRM. Parmi ces 

sondes, le Slotted Tube Resonator (STR) ou le résonateur à bandes symétriques circulaires est 

devenu peu à peu le plus utilisé car il peut produire un champ magnétique uniforme. 

Cependant, la conception de la sonde IRM composée de bandes conductrices telles que le 

STR ont été réalisés principalement par le mode opératoire expérimental. Bien que l'analyse 

approchée du STR a été réalisée [83], une analyse plus précise et réaliste du STR avec 

blindage cylindre a été fortement souhaitée pour concevoir plus de STR améliorée. Mis à part 

les bobines en encage d’oiseau (BCR : Birdcage Coil Resonator), le résonateur à bandes 

symétrique est devenu très populaire. Beaucoup d'efforts ont été faits pour analyser ce 

résonateur afin de montrer les propriétés de la sonde et de concevoir une structure optimale. 

Dans les références [14] et [84], le STR a été traitée en deux dimensions et quelques solutions  

numériques ont été obtenues. 
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Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés à l'influence de l'épaisseur (t) des bandes 

sur les propriétés EM de la configuration optimale du résonateur à bandes symétriques 

(circulaire et elliptique). Notre but est d'analyser les propriétés du résonateur à bandes 

symétriques circulaires (STR) et elliptiques (SER) en mode TEM et/ou quasi-TEM en 

utilisant la MoM en deux dimensions et de simuler la réponse en fréquence du coefficient de 

réflexion S11 à l’entrée RF de la sonde UHF-IRM en utilisant la méthode des lignes de 

transmission (TLM) [85]. Deux sondes UHF-IRM ont été construites pour fonctionner à la 

fréquence 433 MHz de la bande ISM, ayant un coefficient de qualité global (Q) élevé et en 

utilisant la configuration optimale du résonateur TEM. Dans le cas inhomogène, nous 

présentons les résultats de  conception des sondes UHF-IRM chargé avec une charge 

biologique de constante diélectrique relative moyenne de 60,74. 

IV.2 RESONATEUR  A BANDES SYMETRIQUES 

IV.2.1 DESCRIPTION  

a) RESONATEUR A BANDES SYMETRIQUES CIRCULAIRES (STR) 

La figure (IV.1.a) montre une illustration du résonateur à bandes symétriques circulaires 

(STR). En bref, cette bobine est supposé être sans perte et se compose de deux bandes 

conductrices transportant des courants  sur chaque côté d'un cylindre de rayon (rc). L'angle (θ) 

est appelé angle d’ouverture (window angle). Les bandes conductrices d’épaisseur (t) sont 

reliées par des capacités au cylindre extérieur (le blindage) de rayon (rb). Un diélectrique 

(échantillon) de permittivité relative (εr), règne à l’intérieur du système de bandes. Dans la 

référence [76], les auteurs ont montré que pour rb = 2.4rc et t = 0.2rc, l'homogénéité de champ 

optimale pour un résonateur STR blindé vide (c.-à-d TEM STR) est obtenu pour un angle 

d’ouverture de 60°.  

b) RESONATEUR A BANDES SYMETRIQUES ELLIPTIQUES (SER) 

La figure (IV.1.b) montre une configuration du résonateur à bandes symétriques elliptiques 

(SER) qui est largement utilisé en RMN (Imagerie de la poitrine, ou du poignet). Les deux 

bandes symétriques d’épaisseur (t) peuvent être montées sur le grand axe (a) ou sur le petit 

axe (b) de l’ellipse. Une charge biologique de permittivité relative (εr), règne à l’intérieur du 

système de bandes. Dans la référence [15] (cas TEM), les auteurs ont montrés que pour a/b = 

1.8, rb/a = 2.4 et θ = 72°, l’homogénéité du champ magnétique crée à l’intérieur de ce 

résonateur est optimale. 

Dans ce qui suit, nous nous intéressons à l’étude des paramètres EM du résonateur à 

bandes symétriques en fonction de l’épaisseur (t) de ses bandes. 
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Rappelons que les propriétés électriques pour ce type de résonateur (ligne) vide (non 

chargé) à faibles pertes et propageant le mode transverse électromagnétique (TEM), peuvent 

être décrites en termes [45] : 

- de paramètres primaires (matrices d’inductances et de capacités) : 

 𝐿 =  
𝐿11 𝐿12
𝐿21 𝐿22

  ;  𝐶 =  
𝐶11 𝐶12
𝐶21 𝐶22

  avec L11=L22, L12=L21 ; C11=C22 et C12=C21. 

La matrice d’inductance [L] contient les inductances propres des deux bandes symétriques sur 

la diagonale et les inductances mutuelles entre les bandes. La matrice de capacité [C] définit 

les effets capacitifs entre les deux bandes symétriques et caractérise l’énergie électrique 

emmagasinée dans le résonateur. 

- et de ses paramètres secondaires : les impédances caractéristiques du mode pair et impair 

(Z0e, Z0o) et le coefficient de qualité à vide (Qo) qui caractérise la sélectivité de la sonde TEM 

dans le domaine fréquentiel. 

Dans le cas inhomogène (mode quasi-TEM), les propriétés électriques peuvent être 

décrites en termes de ses paramètres primaires [L], [C] et ses paramètres secondaires : les 

impédances caractéristiques du mode pair et impair (Z0e, Z0o), les permittivités effectives du 

mode pair et impair (εeffe, εeffo), et le coefficient de qualité en charge (Q). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
a) 

           

b) 

Figure IV. 1 Illustrations 3D et 2D du résonateur : à bandes symétriques (STR) en a)                   

et  à bandes symétriques elliptiques (SER) en b). 
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Les calculs numériques des paramètres EM ont été réalisés sous l’environnement LINPAR 

pour Windows. La technique utilisée dans le programme est basé sur une analyse 

électrostatique, comme nous l’avons déjà montrée précédemment. En appliquant la MoM, la 

segmentation des différents conducteurs et des interfaces diélectriques du résonateur STR et 

SER est montrée sur la figure IV.2. Sur cette figure nous avons utilisé 60 segments sur le 

blindage, 120 segments sur chaque bande du résonateur et 50 segments sur chaque interface 

diélectrique se trouvant entre deux bandes. 

 

 

 

 

 

 

 

Lorsque les paramètres EM sont déterminés, il est possible d'estimer le spectre de 

résonance (S11) du résonateur représenté sur la Fig. IV.1 en utilisant nos programmes basés 

sur la méthode de la ligne de transmission (TLM). 

Les sondes IRM-UHF développées  pour ce travail se composent : 

- d’un résonateur à bandes symétriques blindé de longueur l ; 

- d’une capacité d’adaptation CM, et 

- de capacités d’accord CSi et CLi (avec i = 1, 2). 

 

 

 

 

 

 

 

 

IV.2.2 RESULTATS NUMERIQUES 

Pour concevoir une sonde IRM chargée, fonctionnant à 433 MHz et utilisant la 

configuration optimale du résonateur TEM (θ = 60° pour le STR et θ = 72° pour le SER), tout 

 

Figure IV. 3 Sonde RMN utilisant le résonateur à bandes symétriques 

(STR ou SER). 

                                    
                                  

a)                                               b) 

Figure IV. 2 Segmentation des surfaces chargées obtenue sous LINPAR 

pour le STR en a) et le SER en b). 
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d'abord, nous avons analysé la structure représentée dans la (figure IV.1.a) avec l'ensemble 

des caractéristiques suivantes: un rayon de cylindre intérieur (rc) de 36.83 mm; un rayon de (rb 

= 2.4 rc); et les charges biologiques de constantes diélectriques (εr) énumérés dans le tableau 

III.3 [81]. Puis, nous avons analysé la structure représentée sur la (figure IV.1b) avec un axe 

court (b) de 10 cm; un rapport de l'axe long/court (a/b) de 1,8; un rapport (rb/a) de valeur 2,4. 

Les figures de IV.4 à IV.9 montrent l'influence de l'angle d’ouverture (θ) sur les paramètres 

EM primaires ([L] et [C]) et les paramètres secondaires (Z0o, Z0e), (εeffo, εeffe) pour différentes 

valeurs de l'épaisseur des deux bandes du résonateur STR. Ces courbes sont essentielles pour 

la conception de sondes IRM. 
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b) 

Figure IV. 4 Influence de l'angle d’ouverture sur les éléments (C11, C22) de la matrice de 

capacité [C] pour différentes valeurs du rapport  (t/rc) pour le mode TEM en a) et  quasi-

TEM en b) du résonateur STR. 
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b) 

Figure IV. 5 Influence de l'angle d’ouverture sur les éléments (C12, C21) de la 

matrice de capacité [C] pour différentes valeurs du rapport (t/rc) pour le mode 

TEM en a) et  quasi-TEM en b) du résonateur STR. 
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b) 

Figure IV. 6 Influence de l'angle douverture sur les éléments de la matrice 

d'inductance [L] du résonateur STR (TEM ou quasi-TEM) pour différentes 

valeurs du rapport (t/rc). (L11, L22) en a) et (L12, L21) en b). 



Chapitre IV                                   RESONATEURS A BANDES SYMETRIQUES STR ET SER 

 

  
99 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

0 20 40 60 80 100 120 140 160
0,9

1,0

1,1

1,2

1,3

1,4

1,5

1,6

1,7

1,8

Quasi-TEM STR : r
c
=36.83, r

b
/r

c
=2.4 et 

r
=60.74

 t/r
c
=0.1  t/r

c
=0.3  t/r

c
=0.5

 t/r
c
=0.2  t/r

c
=0.4  t/r

c
=0.6

P
er

m
it

ti
v
it

é 
ef

fe
ct

iv
e 

d
u
 m

o
d
e 

p
ai

r 
 ef

fe

Angle d'ouverture  (°)

 

a) 

0 20 40 60 80 100 120 140 160

10

12

14

16

18

20

22

24
Quasi-TEM STR : r

c
=36.83 mm, r

b
/r

c
=2.4 et 

r
=60.74 

 t/r
c
=0.1  t/r

c
=0.3  t/r

c
=0.5

 t/r
c
=0.2  t/r

c
=0.4  t/r

c
=0.6

P
e
rm

it
ti
v
it
é
 e

ff
e
c
ti
v
e
 d

u
 m

o
d
e
 i
m

p
a
ir
 

e
ff

o

Angle d'ouverture 

 

b) 

Figure IV. 7 Influence de l'angle d’ouverture du résonateur quasi-TEM STR sur ses 

permittivités effectives des modes : pair (εeffe) en a) et impair (εeffo) en b), pour 

différentes valeurs de son rapport (t/rc). 
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b) 

Figure IV. 8 Impacts de l'angle d’ouverture sur l'impédance caractéristique du 

mode impair Z0o pour différentes valeurs du rapport (t/rc) pour le résonateur 

STR. TEM en a) et  quasi-TEM en b). 
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b) 

Figure IV. 9 Impacts de l'angle d’ouverture sur l'impédance caractéristique du 

mode pair Z0e pour différentes valeurs du rapport (t/rc) pour le résonateur STR. 

TEM en a) et  quasi-TEM en b). 
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L’impact de l'épaisseur des deux bandes elliptiques et de l'angle d’ouverture (θ) du 

résonateur TEM-SER (par exemple) sur ses paramètres EM primaires ([L] et [C]) et sur ses 

paramètres secondaires (Z0e, Z0o) est montré dans les figures IV.10-12 que nous avons 

obtenues.  
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b) 

Figure IV. 10 Effet de l'angle d’ouverture sur les éléments de la matrice de capacités 

[C] du résonateur SER pour différentes valeurs du rapport (t/b). (C11, C22) en a)        et 

(C12, C21) en b). 
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b) 

Figure IV. 11 Effet de l'angle d’ouverture sur les éléments de la matrice 

d'inductance [L] du résonateur SER (TEM ou quasi-TEM) pour différentes 

valeurs du rapport (t/b). (L11, L22) en a) et (L12, L21) en b). 
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Figure IV. 12 Effet de l'angle d’ouverture sur les impédances caractéristiques des 

deux modes : pair (Z0o) en a) et impair ((Z0o) en b), pour différentes valeurs du 

rapport (t/b) du résonateur SER. 
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Le tableau IV.1 résume nos résultats obtenus en utilisant la méthode des moments, comme 

indiqué sur la figure IV.2 pour le résonateur (STR) et (SER) propageant le mode TEM et 

quasi-TEM en utilisant la configuration optimale (𝜃𝑆𝑇𝑅 = 60°,𝜃𝑆𝐸𝑅 = 72°). 

 

 C11=C22 

(pF/m) 

C12=C21 

(pF/m) 

L11=L22 

(nH/m) 

L12=L21 

(nH/m) 

S
T

R
 εr=1 51.56 -14.55 234.4 66.04 

εr=60.74 726.6 -688.5 234.4 66.04 

S
E

R
 εr=1 64.73 -15.73 182.6 44.28 

εr=60.74 1109 -1052 182.6 44.28 

 

Tableau IV. 1. Paramètres EM primaires du STR et du SER 

 

Enfin, la première sonde UHF-IRM montrée dans la figure IV.3 est conçue avec les 

caractéristiques suivantes: un rayon intérieur cylindre (rc) de 36,83 mm, un rayon du cylindre 

extérieur (rb) de 2,4rc, un angle d’ouverture θop = 60°, une longueur (l) du résonateur de 17,32 

cm. La seconde est conçue avec les caractéristiques suivantes: court axe b = 10 cm, le long 

axe (a) de 1,8b, un rayon de cylindre extérieur (rb) de 2,4a, un angle d’ouverture optimal de 

72°. La longueur du résonateur est dimensionné relativement par rapport à la longueur d'onde 

en espace libre soit λ0/4. 

Le tableau IV.2 présente les capacités, résultats de conceptions, d'adaptation CM, et de 

terminaison CS et CL, et le minimum de réflexion S11 obtenu à la fréquence de résonance de 

433 MHz. La figure IV.13 montre la réponse en fréquence du coefficient de réflexion S11 que 

nous avons obtenue à l’entrée RF de la sonde.  

 

 CM(pF) CSi(pF) 

(i=1, 2) 

CLi(pF) 

(i=1, 2) 

S11(dB) 

STR 

εr=1 11.52 1.82 1.82 -127.138 

εr=60.74 29.79 1.21 1.21 -126.425 

SER 

εr=1 25.67 1.54 1.54 -129.987 

εr=60.74 21.07 1.75 1.75 -126.030 

 

Tableau IV. 2. Les valeurs de (CM),  (CS),  (CL) et S11 à la résonance pour des expériences 

d'IRM utilisant le STR et SER. 
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En utilisant la relation (III.7), le facteur de qualité Q-20 dB est calculé pour chaque type de 

sonde (STR et SER) pour les deux modes homogène et inhomogène (TEM et quasi-TEM). Le 

tableau IV.3 résume les résultats obtenus. Nous pouvons constater que les sondes utilisant les 

résonateurs STR ont un coefficient de qualité meilleur que celles qui utilisent les résonateurs 

SER. 

 𝒇𝒖 𝒇𝒍 Q-20 dB 

TEM- STR 448.729 415 12.83 

Quasi-TEM STR 457.31 410 9.15 

TEM-SER 463 400 6.87 

Quasi-TEM SER 457.1 402.4 7.91 

 

Tableau IV. 3. Facteurs de qualité pour différentes sondes utilisant les résonateurs STR 

et SER.  

 

IV.3 CONCLUSION 

Ce chapitre a présenté l'analyse et la conception de deux types de résonateur à bandes 

symétriques TEM et quasi-TEM, ayant une section circulaire (STR) et elliptique (SER) en 

tenant compte de l’effet de l’épaisseur des deux bandes. Et ceci dans le but de concevoir des 
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Figure IV. 13 Réponse fréquentielle  du coefficient de réflexion S11 à l’entrée RF 

de la sonde UHF-IRM utilisant les résonateurs STR et SER, TEM et quasi-TEM. 



Chapitre IV                                   RESONATEURS A BANDES SYMETRIQUES STR ET SER 

 

  
107 

sondes UHF-IRM fonctionnant à 433 MHz et utilisant la configuration optimale de ces 

résonateurs (STR et SER). 

Les programmes MoM sont les outils numériques qui ont été utilisés pour caractériser avec 

précision les paramètres EM ([L] et [C]), les impédances caractéristiques des modes pairs et 

impairs  (Z0e, Z0o), et les constantes diélectriques effectives (εeffe, εeffo) du résonateur IRM 

chargé. 

Lorsque les matrices d’inductances et de capacités ([L] et [C]) sont déterminées, nous 

avons estimé  la réponse fréquentielle du coefficient de réflexion S11, à l’entrée RF de la 

sonde UHF-IRM ainsi conçue, qui nous permet d'évaluer le facteur de qualité Q. 

Les sondes quasi-TEM UHF-IRM à coefficient de qualité (Q-20 dB) important, fonctionnant 

à 433 MHz et utilisant le résonateur STR ou le résonateur SER chargé par un élément 

biologique de constante diélectrique relative moyenne de 60.74, ont un minimum de réflexion 

au alentour de -126 dB et sont faciles à construire, peu coûteuses et simples à utiliser. 

En outre, les résonateurs étudiés peuvent être construits pour travailler à d’autres 

fréquences en utilisant nos résultats de caractérisations EM. Mais il s’avère que le les sondes 

utilisant le résonateur STR ont un meilleur facteur de qualité que ceux utilisant le résonateur 

SER. 

Les types de résonateurs que nous avons étudiés dans ce chapitre sont des cas particuliers 

des résonateurs en cage d’oiseau (Birdcage Coils resonators : BCR) avec le nombre de 

conducteurs internes (n = 2). Dans le chapitre suivant nous allons généraliser l’étude et nous 

nous intéresserons aux résonateurs à n-lignes coaxiales avec (n) prenant les valeurs (24, 16, 

12, 8). 

 

 

 



  

  

CChhaappiittrree  VV  

OPTIMISATION DU 
RESONATEUR TEM A 

n-ELEMENTS DE 
LIGNES COAXIALES 



CHAPITRE V   OPTIMISATION DU RESONATEUR TEM A n-ELEMENTS DE LIGNES COAXIALES 

 

 
108 

V.1 INTRODUCTION 

La bobine radiofréquence (RF) est un élément essentiel de l'imagerie par résonance 

magnétique (IRM) et donc sa conception correcte est importante. Il ya eu de nombreux types 

de bobines introduites, chaque génération présente des améliorations successive sur le dernier. 

Avant l'introduction du résonateur transverse électromagnétique (TEM) en 1994 [22], le 

résonateur en cage d'oiseau a été le plus largement utilisé [21]. Le résonateur TEM a plusieurs 

avantages par rapport à la bobine en cage d'oiseaux dans l'amélioration de l'homogénéité du 

champ d'excitation et à cause de son fort coefficient de qualité (Q), et il est facilement 

réglable [86-88]. Les premières descriptions des structures de résonateur TEM sont apparues 

dans les brevets des références [89] et [90]. Par la suite, plusieurs articles [22, 91-93, 13] ont 

été publiés sur le thème de la modélisation du résonateur TEM. Vaughan et al [22] ont dérivé 

une estimation de la fréquence de résonance du résonateur en le traitant comme une section de 

ligne de transmission coaxiale terminée par des condensateurs. Tropp [91] a développé un 

modèle de circuit à constantes localisées pour un résonateur TEM, où les conducteurs 

intérieurs sont traités comme des inductances avec couplage mutuel et les éléments de 

terminaison sont des condensateurs. Ce modèle fonctionne à une fréquence relativement 

faible de 143MHz. Röschmann [92] et Chingas el al [93] ont développé des modèles de 

résonateur TEM basé sur des équations de ligne de transmission couplées simplifiées. Ces 

modèles sont précis à prédire des fréquences de résonance particulières, mais nécessitent une 

symétrie complète de la structure et de ses éléments de fermeture. Bogdanov et al [13] ont 

développé un modèle de résonateur TEM basé sur les circuits à constantes localisées à la 

fréquence de fonctionnement de 200 MHz. Ce modèle perd ses performances à des fréquences 

plus élevées. 

Les auteurs de la référence [94] ont réussi à réaliser un outil numérique, basé sur la 

méthode des éléments finis (MEF), pour analyser le résonateur TEM à 8-éléments de lignes 

coaxiales et de concevoir une sonde IRM fonctionnant à des champs statiques de 4.7 T. La 

sonde IRM conçue a un minimum de réflexion de -62,81 dB et a un facteur de qualité 

d’environ  260 à  208 MHz. 

Dans ce chapitre, un résonateur TEM a été analysé, optimisé et conçu pour des expériences 

d'IRM petit animal par l'utilisation de n-élément de lignes coaxiales couplées et blindées (n = 

24, 16, 12, 8). Les calculs numériques des paramètres EM primaires ([L] et [C]) de ce 

résonateur, qui ne dispose pas de solution analytique simple, ont été réalisés en utilisant la 

méthode des moments sous l’environnement LINPAR pour Windows [97]. La réponse 

fréquentielle du coefficient de réflexion, S11, à l’entrée RF de la sonde IRM optimisée et 
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conçue et fonctionnant à 433 MHz est obtenue en utilisant nos programmes basés sur la 

méthode TLM réalisées sous l’environnement Matlab. Ce qui nous a permit d'évaluer le 

facteur de qualité sans charge Q des différentes sondes que nous avons étudiées. Le modèle de 

lignes de transmission multifilaire qui réside dans le calcul exact des paramètres primaires est 

développé à cause de son efficacité (son potentiel) et est utilisé pour concevoir correctement 

le comportement du résonateur TEM à la fréquence de Larmor de 433 MHz. À l'appui de 

l'analyse et de la conception de sondes IRM-UHF à fort coefficient de qualité (Q), nous 

montrons nos résultats optimisés obtenus en faisant varier le nombre et le rayon de n-éléments 

de lignes coaxiales couplées (n = 24, 16, 12, 8) et blindées, utilisés pour former la sonde IRM-

UHF. Dans la première partie de ce chapitre, la conception complète des sondes IRM utilisant 

le résonateur à n-lignes coaxiales couplées (n = 24, 16, 12, 8), ayant un facteur de qualité (Q) 

élevé à la fréquence de 433 MHz de bande ISM, sera présentée. La deuxième partie de ce 

chapitre sera consacrée au développement d’une sonde RMN de type résonateur TEM cage 

d’oiseau à 16 lignes coaxiales pour une imagerie à 7 Tesla. Le calcul des paramètres EM 

primaires est effectué en utilisant les deux approches numériques : MEF et MoM, pour 

montrer la bonne cohérence entre les deux méthodes. 

V.2 RESONATEUR TEM EN CAGE D’OISEAU A  n-LIGNES COAXIALES 

V.2.1 DESCRIPTION 

La figure V.1 présente la structure du résonateur TEM en cage d’oiseau non chargé 

constitué par n-éléments de lignes coaxiales formant un cylindre, connectées à leurs 

extrémités au blindage aux moyens de capacités [13], comme nous allons le voir plus loin 

(Figure V.7). 

 

 

 

 

 

 

 

La section transversale du résonateur TEM en cage d’oiseau rempli d’air (εr=1) est 

présentée sur la figure V.2. Elle est formée par un blindage extérieur de rayon (rB) et n-

éléments de lignes coaxiales de rayon (r) constituant un cylindre intérieur de rayon (rR). 

        

Figure V. 1 Illustrations 3D détaillées du résonateur TEM cage d’oiseau à n-

éléments de lignes coaxiales. 
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Pour l’analyse de ce type de géométrie ayant un nombre de conducteurs internes assez 

grands, une solution analytique et l’utilisation des transformations géométriques ne sont pas 

possibles. Cependant les auteurs de la référence [94] ont utilisé la méthode MEF avec huit 

lignes coaxiales. Dans cette partie de ce chapitre, notre choix s’est porté sur la méthode des 

moments avec un nombre de conducteurs internes supérieur ou égal à huit (n=24, 16, 12, 8). 

La segmentation des régions des résonateurs TEM sous LINPAR pour les différentes valeurs 

de (n) est montrée sur la figure V.3. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Figure V. 2 Section transversale d’un résonateur TEM cage d’oiseau à n-éléments de 

lignes coaxiales. 

          
a)                                                b) 

       
 

c)                                                d) 

Figure V. 3 Segmentation du résonateur TEM en cage d’oiseau à lignes coaxiales  

a) n=24, b) n=16, c) n=12, d) n=8. 
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La structure étudiée dans cette partie de ce chapitre possède les caractéristiques 

géométriques présentées dans le tableau V.1.  

 

Paramètres Valeurs 

Rayon du blindage : rB (mm) 52.50 

Rayon du cylindre intérieur : rR (mm) 36.25 

Conductivité : σ (Ωm)
-1

 5.8×10
7
 

Constante diélectrique : εr 1 

 

Tableau V. 1. Caractéristiques géométriques et physiques du résonateur. 

 

V.2.2 RESULTAT DE CONCEPTION DE SONDES FONCTIONNANT A LA 

FREQUENCE 433 MHz 

Sur la base de la théorie vue précédemment dans le chapitre II et en utilisant la méthode 

des moments, un programme a été établi pour calculer les matrices d’inductances et de 

capacités ([L] et [C]) du résonateur coaxial couplés. Chaque paramètre est fortement 

dépendant des caractéristiques géométriques et physiques du résonateur. La simulation nous 

permet de décider si les contraintes permettent ou non la réalisation pratique de la sonde. 

Afin de concevoir des sondes fonctionnant à 433 MHz et présentant un facteur de qualité le 

plus élevé, nous avons d'abord étudié la structure montré sur la figure V.2 avec (n = 24, 16, 

12, 8) conducteurs circulaires internes et ayant les paramètres géométriques et physiques 

mentionnés dans le tableau V.1. 

V.2.2.1 IMPACTS DU RAYON DES CONDUCTEURS COAXIAUX INTERNES SUR 

LES PARAMETRES EM DU RESONATEUR 

Afin d'évaluer, sous l’environnement LINPAR, les matrices d’inductances et de capacités 

([L] et [C]) du résonateur TEM utilisant n-élément de lignes coaxiales, nous étions obligés de 

fournir la section transversale du résonateur IRM y compris la segmentation en utilisant nos 

programmes généraux réalisés en Pascal. 

Les impacts du rayon (r) des conducteurs circulaires sur les éléments de la matrice 

d'inductances [L] et sur les éléments de la matrice de la capacités [C], du résonateur TEM 

utilisant 24 et 16  éléments de lignes coaxiales couplées, sont respectivement présentés sur les 

figures V.4 et V.5. 
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Figure V. 4 Influence du rayon (r) des conducteurs coaxiaux circulaires sur 

les éléments de la matrice d’inductances [L] pour a) n=24 et b) n=16. 
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b) 

Figure V. 5 Influence du rayon (r) des conducteurs coaxiaux circulaires sur 

les éléments de la matrice de capacités [C] pour a) n=24 et b) n=16. 
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V.2.2.2 INFLUENCE DU RAYON DES CONDUCTEURS COAXIAUX INTERNES 

SUR LE COEFFICIENT DE QUALITE  

Pour chaque valeur de rayon (r) nous avons pris les valeurs des paramètres primaires [L] et 

[C] et nous avons tracé la réponse fréquentielle. A partir de cette dernière nous avons pu 

déduire la variation fréquentielle du paramètre de réflexion (S11). Les variations de Q-20dB 

pour les valeurs (n = 24, 16), en fonction du rayon des conducteurs coaxiaux sont 

respectivement illustrées sur les figures V.6-a et V.6-b. 
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b) 

Figure V. 6 Influence du rayon (r) des conducteurs internes sur le coefficient de 

qualité pour le résonateur à 24 en a) et à 16 en b) éléments de lignes coaxiales 

couplées. 
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A travers les résultats que nous avons obtenus, il apparait que pour la sonde utilisant le 

résonateur à 24 lignes coaxiales présente le coefficient de qualité le plus élevé (Q=162.78) 

pour un rayon (r) égal à 1,5 mm tandis que pour la sonde utilisant le résonateur à 16 

conducteurs internes présente le coefficient de qualité le plus élevé (Q=189.08) pour un rayon 

égal à 2 mm.  

De la même façon, nous avons fait l’étude du coefficient de qualité des sondes utilisant les 

résonateurs à 12 et à 8 éléments de lignes coaxiales. Nous avons constaté que le facteur de 

qualité le plus élevé pour (n=12) est obtenu pour un rayon (r) égal à 2.5 mm tandis que pour 

n=8 le coefficient de qualité le plus élevé est obtenu pour un rayon (r) égal à 1.5 mm.  

Nos résultats numériques (MoM et TLM) obtenus pour les configurations de sondes IRM 

étudiés et fonctionnant à 433 MHz sont répertoriés respectivement dans les tableaux V.2 et 

V.3. Le tableau V.2 donne les valeurs de la première ligne des matrices [L] et [C]. Ces 

informations sont suffisantes pour reconstruire complètement les matrices [L] et [C] car elles 

sont circulantes [85]. 

La figure V.7 présente un type de schéma électrique d’une sonde RMN utilisant le 

résonateur TEM cage d’oiseau à n-éléments de lignes coaxiales couplées. Cette sonde RMN 

est constituée : 

- du résonateur TEM cage d’oiseau de longueur l ; 

- d’une capacité d’adaptation CM ; 

- de capacités d’accord CSi = CLi (i = 1,…, n). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V. 7 Schéma électrique d’une sonde RMN utilisant le résonateur TEM 

en cage d’oiseau à n-éléments de lignes coaxiales couplées. 
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C
o
lo

n
n
e n=24, r=1.5 mm n=16, r=2 mm n=12, r=2.5 mm n=8, r=1.5 mm 

[L] 

(nH/m) 

[C] 

(pF/m) 

[L] 

(nH/m) 

[C] 

(pF/m) 

[L] 

(nH/m) 

[C] 

(pF/m) 

[L] 

(nH/m) 

[C] 

(pF/m) 

1 570.3 25.91 516.3 25.54 473.9 26.14 581.7 19.66 

2 217.3 -7.678 151.7 -6.283 110.3 -5.312 67.38 -2.105 

3 113.6 -0.998 67.40 -0.829 43.77 -0.757 24.73 -0.483 

4 67.72 -0.355 37.13 -0.337 23.67 -0.344 15.12 -0.271 

5 44.53 -0.192 24.03 -0.201 16.02 -0.224 13.02 -0.229 

6 31.71 -0.126 17.64 -0.144 12.90 -0.178 15.12 -0.271 

7 24.13 -0.093 14.35 -0.116 12.03 -0.166 24.73 -0.483 

8 19.41 -0.073 12.75 -0.102 12.90 -0.178 67.38 -2.105 

9 16.4 -0.061 12.26 -0.098 16.02 -0.224   

10 14.45 -0.054 12.75 -0.102 23.67 -0.344   

11 13.24 -0.049 14.35 -0.116 43.77 -0.757   

12 12.58 -0.047 17.64 -0.144 110.3 -5.312   

13 12.36 -0.046 24.03 -0.201     

14 12.58 -0.047 37.13 -0.337     

15 13.24 -0.049 67.40 -0.829     

16 14.45 -0.054 151.7 -6.283     

17 16.4 -0.061       

18 19.41 -0.073       

19 24.13 -0.093       

20 31.71 -0.126       

21 44.53 -0.192       

22 67.72 -0.355       

23 113.6 -0.998       

24 217.3 -7.678       

 

Tableau V. 2. Paramètres EM du résonateur TEM BCR à 24, 16, 12, 8-éléments de 

lignes coaxiales. 

 

Les  réponses fréquentielles simulées donnant la variation du coefficient de réflexion (S11) 

à l’entrée des sondes RMN utilisant le résonateur cage d’oiseau à 24, 16, 12, 8 éléments de 
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lignes coaxiales sont montrées sur le graphe de la figure V.8. Ces réponses fréquentielles 

utilisant le résonateur TEM cage d’oiseau à n-lignes coaxiales présente un minimum autour de 

la fréquence de travail choisie c’est à dire autour de 433 MHz (bande ISM). Le minimum de 

réflexion de la sonde RMN est très faible et il atteint jusqu’à -94.06 dB pour (n=8). 

 

 r (mm) 𝑓𝑢  (MHz) 𝑓𝑙  (MHz) Q Minimum de S11 (dB) 

n=8 1.5 433.89 432.12 244.63 -94.06 

n=12 2.5 434.05 432.00 211.21 -61.39 

n=16 2.0 434.14 431.85 189.08 -87.06 

n=24 1.5 434.32 431.66 162.78 -84.85 

 

Tableau V. 3. Facteur de qualité pour les sondes IRM utilisant le résonateur TEM à 24, 

16, 12, 8-lignes coaxiales. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

 

Finalement les sondes IRM utilisant les résonateur TEM en cage d’oiseau avec 24, 16, 12, 

8-lignes coaxiales de la figure V.7 ont été conçu avec les caractéristiques présentées dans les 

tableaux V.2 et V.4. 
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Figure V. 8 Réponses fréquentielles  des sondes IRM conçus pour fonctionner 

à 433 MHz. 
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 Capacité d’adaptation 

CM  (pF) 

Capacités d’accord 

CSi = CLi  (pF) 

(i=1,….,n) 

Longueur du 

résonateur 

l=0.25λ0 (cm) 

n=8 ; r=1.5 mm 18.59 1.61 17.32 

n=12 ; r=2.5 mm 20.05 1.50 17.32 

n=16 ; r=2.0 mm 16.98 1.68 17.32 

n=24 ; r=1.5 mm 15.93 1.17 17.32 

Tableau V. 4. Caractéristiques des sondes IRM conçus à 433 MHz. 

En résumé, notre étude a mis en évidence, en utilisant la méthode des moments sous 

l'environnement LINPAR pour Windows, l'analyse et la conception de sondes TEM à fort 

coefficient de qualité et en utilisant les configurations optimales de résonateurs BCR utilisant 

n-éléments de lignes coaxiales couplées. L'optimisation a été réalisée en faisant varier le 

nombre et le rayon des n-éléments couplés de lignes coaxiales (n = 24, 16, 12, 8). Nous avons 

mesuré une réflexion minimale égale à -94,06 dB et un facteur de qualité égal à 244,63 pour 

une sonde IRM TEM utilisant 8-éléments de lignes coaxiales couplées ayant un rayon (r) de 

1,5 mm, un condensateur d'adaptation (CM) de 18,59 pF et des condensateurs d’accord  (CSi) 

et (CLi) de valeurs toutes égales à 1,61 pF. 

 

V.2.3 RESULTAT DE CONCEPTION D’UNE SONDE FONCTIONNANT A 7 TESLA 

(300 MHz)  

Dans cette partie de ce chapitre, nous allons analyser et concevoir une sonde TEM BCR à 

16-lignes coaxiales fonctionnant à une fréquence égale à 300 MHz (Imagerie du proton à 7 

Tesla) en utilisant les deux méthodes : MEF et MoM. 

Afin de concevoir un résonateur TEM, nous avons analysé notre structure présentant les 

caractéristiques suivantes : 

• rayon du cylindre extérieur: RB = 52,5 mm ; 

• rayon du cylindre intérieur: rR = 36,25 mm ; 

• rayon coaxial: r = 6.00 mm ; 

• fréquence de travail: f = 300 MHz ; 

• conductivité: σ = 5,8×10
7
 (Ωm)

-1 
; 

• constante diélectrique: εr = 1. 

La méthode des éléments finis est utilisée pour résoudre le problème de la distribution du 

potentiel, en résolvant l’équation de Laplace, comme indiqué dans la figure V.9. 
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Une fois l’équation de Lapalce est résolue numériquement, le potentiel en tout point du 

résonateur TEM peut être calculé. La figure V.10 montre les distributions de potentiels 

résultantes pour les différentes conditions aux limites (ou conditions d’excitation) (tableau 

V.5). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Numéro  

du conducteur 

Conditions aux limites (en volt) 

(a) (b) (c) (d) (e) (f) 

1 

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

9 

10 

11 

12 

13 

14 

15 

16 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

0 

-1 

-1 

-1 

-1 

-1 

-1 

-1 

0 

1 

1 

-1 

-1 

1 

1 

-1 

-1 

1 

1 

-1 

-1 

1 

1 

-1 

-1 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

-1 

1 

-1 

1 

-1 

1 

-1 

1 

-1 

1 

-1 

1 

-1 

1 

-1 

1 

1 

1 

1 

-1 

-1 

-1 

-1 

1 

1 

1 

1 

-1 

-1 

-1 

-1 

1 

1 

1 

0 

-1 

-1 

-1 

0 

1 

1 

1 

0 

-1 

-1 

-1 

0 
 

Tableau V. 5. Valeurs des conditions aux limites utilisées dans la figure V.10. 

                
 

a)                                                  b) 

Figure V. 9 En a) maillage en éléments finis de la structure et en b) distribution  

du potentiel scalaire après résolution de l’équation de Laplace. 
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Comme indiqué précédemment dans le chapitre II, l'intégration du flux normale sur les 

contours des conducteurs détermine les matrices de paramètres par unité de longueur. Le 

tableau V.6 présente la première colonne des matrices [L], [C] et [R]. Ce tableau montre 

clairement la bonne cohérence entre les résultats obtenus par nos deux approches numériques 

(MEF et MoM). 

 

 

Conducteur n° 2    Conducteur n° 1 

  
a)                                        b) 

  
c)                                        d) 

 

                    
 

e)                                        f) 

 

Figure V. 10. Distributions du potentiel pour différentes conditions aux limites. 
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Colonne 
L (nH/m) C (pF/m) R (10

−3
 Ω/m) 

MoM MoM MEF MoM 

1 

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

9 

10 

11 

12 

13 

14 

15 

16 

218.60 

114.40 

63.67 

37.47 

23.46 

15.83 

11.71 

9.67 

9.06 

9.67 

11.71 

15.83 

23.46 

37.47 

63.67 

114.40 

88.44 

-35.17 

-0.8656 

-0.3710 

-0.2231 

-0.1596 

-0.1286 

-0.1138 

-0.1094 

-0.1138 

-0.1286 

-0.1596 

-0.2231 

-0.3710 

-0.8656 

-35.17 

91.0933 

-32.9981 

-1.3275 

-0.5203 

-0.2368 

-0.0989 

-0.0454 

-0.0457 

-0.0775 

-0.0457 

-0.0454 

-0.0989 

-0.2368 

-0.5203 

-1.3275 

-32.9981 

237.1 

71.37 

19.41 

3.718 

0.01225 

-0.05552 

0.6653 

1.262 

1.477 

1.262 

0.6653 

-0.05561 

0.01237 

3.718 

19.41 

71.37 

 

Tableau V. 6. Paramètres EM du résonateur TEM étudié. 

 

Enfin, nous présentons les résultats de conception du résonateur TEM coaxial à 16-

éléments de lignes coaxiales couplées et fonctionnant à 300 MHz pour les caractéristiques 

suivantes: 

• longueur du résonateur: l = 25 cm ; 

• capacité d’adaptation: CM = 15.18 pF ; 

• capacités d’accord: CSi = CLi = 1.58  pF (i=1,..,16). 

La courbe de la figure V.11 présente un minimum autour de la fréquence de résonance 

choisie, à savoir 300 MHz. Le minimum de réflexion obtenu pour le résonateur TEM coaxial 

est très faible à la fréquence de résonance (-120 dB à 300 MHz). En utilisant la relation 

(III.7), le facteur de qualité Q -20 dB à vide est de 17.25. 
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V.3 CONCLUSION 

Ce chapitre se caractérise essentiellement par l’analyse et la conception du résonateur TEM 

en cage d’oiseau à n-éléments de lignes coaxiales ayant un coefficient de qualité (Q) élevé 

pour des applications IRM à très hautes fréquences. 

Dans une première partie, nous avons présenté les résultats de conception de sondes IRM 

fonctionnant à 433 MHz de la bande ISM utilisant les configurations optimales des 

résonateurs à 8, 12, 16, 24-lignes coaxiales couplées et ayant un coefficient de qualité le plus 

élevé que possible. Dans une deuxième partie nous avons confronté nos résultats obtenus par 

la méthode des moments avec ceux que nous avons trouvés par la MEF, et nous avons 

constaté une très bonne cohérence entre les deux méthodes. Ensuite nous avons conçu une 

sonde fonctionnant à 300 MHz (IRM du proton à 7 Tesla) et utilisant le résonateur TEM à 16-

éléments de lignes coaxiales. 

Les paramètres EM des n-éléments de lignes coaxiales couplées, optimisées, présentées 

dans ce chapitre peuvent être facilement utilisés pour concevoir et construire des sondes IRM 

fonctionnant à différentes fréquences de résonance. 
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Figure V. 11 Réponse fréquentielle du résonateur TEM. 
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES 

Le travail présenté dans cette thèse a été consacré à la détermination des grandeurs 

électromagnétiques (EM) de structures coaxiales homogènes (mode TEM) et inhomogène 

(mode quasi-TEM), en se basant sur la méthode des moments (MoM) et la méthode des 

éléments finis (MEF) à deux dimensions afin de concevoir des sondes IRM utilisant des 

résonateurs RMN, ayant un facteur de qualité élevé et trouvant leurs applications dans les 

domaines médicales et biologiques. 

La détermination de ces grandeurs EM, permet de résoudre l’équation des télégraphistes 

(équation de courant et de tension),  permettant d’aboutir aux paramètres secondaires (vitesse 

de propagation et matrice impédance caractéristique) des lignes de transmission ainsi que 

leurs réponses spectrale et temporelle en utilisant la méthode des lignes de transmission 

(TLM). Cette réponse (fréquentielle) nous a permit d’évaluer graphiquement le coefficient de 

qualité (Q) de nos sondes IRM que nous avons conçues.  

Tout d’abord nous avons présenté l'analyse et la conception d'un résonateur en anneau 

fendu homogène et inhomogène (TEM et quasi-TEM) avec une section circulaire pour des 

applications IRM à très hautes fréquences (UHF-IRM). Les résultats numériques obtenus à 

partir de la MEF et la MoM, sont valables dans une large gamme d'angle d’ouverture et de 

rapport de rayon externe/interne (rb/r0) et démontrent l'excellente cohérence entre les deux 

méthodes. Nos calculs numériques ont été effectués pour caractériser avec précision les 

paramètres EM du résonateur SRR en tenant en compte l'effet de l'épaisseur de l'anneau et 

l'effet du blindage radiofréquence (RF). Dans le cas inhomogène, nous nous sommes 

intéressés à l'analyse par la MoM (par exemple) et à la conception de sonde UHF-IRM, ayant 

un Q élevé et utilisant le résonateur quasi-TEM SRR, fonctionnant à 433 MHz de la bande 

ISM. Pour les deux modes (TEM ou quasi-TEM), lorsque les paramètres EM sont déterminés, 

nous avons estimé la réponse en fréquence S11 à l’entrée de la sonde UHF-IRM (TEM ou 

quasi-TEM) conçue, ce qui nous a permit d'évaluer la valeur de son facteur de qualité.  

Ensuite, nous avons présenté nos résultats de caractérisation EM (Z0e, Z0o, εeffe, εeffo) et de 

conceptions de sondes UHF-IRM fonctionnant à 433 MHz et utilisant la configuration 

optimale de deux types de résonateurs à bandes symétriques (STR et SER) TEM et quasi-

TEM et en tenant compte de l’effet de l’épaisseur et de l’effet du blindage RF. Les sondes 

quasi-TEM UHF-IRM à coefficient de qualité important, fonctionnant à 433 MHz et chargées 

par un élément biologique de constante diélectrique relative moyenne de 60.74, ont un 
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minimum de réflexion au alentour de -126 dB et sont faciles à construire, peu coûteuses et 

simples à utiliser. 

Enfin, dans une première partie, nous avons présenté nos résultats de conception de sondes 

IRM fonctionnant à 433 MHz de la bande ISM utilisant les configurations optimales des 

résonateurs à 8, 12, 16, 24-lignes coaxiales couplées et ayant un coefficient de qualité le plus 

élevé que possible. Dans une deuxième partie, nous avons conçu une sonde fonctionnant à 

300 MHz (IRM du proton à 7 Tesla) et utilisant le résonateur TEM à 16-éléments de lignes 

coaxiales. Ces résultats de conceptions et d’optimisation de sondes UHF-IRM, nous les avons 

obtenus après une analyse des paramètres EM des résonateurs à n-éléments de lignes 

coaxiales couplées. 

Les paramètres EM des différentes structures coaxiales homogènes et inhomogène étudiées 

dans cette thèse peuvent être facilement utilisés pour concevoir et construire des sondes UHF-

IRM fonctionnant à différentes fréquences de résonance. 

Vue la géométrie complexe de nos structures coaxiales, nous avons exploité tout au long 

de cette thèse deux méthodes numériques différentes pour les même grandeurs géométriques 

et physiques afin de valider les résultats obtenus. Pour le calcul des paramètres EM, les 

résultats obtenus par la MoM sont confrontés à ceux obtenus par la MEF, et pour la réponse 

fréquentielle, les résultats obtenus par la TLM sont confrontés à ceux obtenus par le logiciel 

CST. Nous constatons un bon accord entre les différentes méthodes utilisées ce qui nous 

permet d’affirmer la validité de notre technique de modélisation. 

Les perspectives ouvertes par cette thèse sont aussi multiples que variés, parmi lesquelles 

nous pouvons citer : 

 La réalisation et le test pratique des différentes sondes que nous avons conçues ; 

 La conception de sondes IRM inhomogènes (quasi-TEM) utilisant les résonateurs à 

lignes coaxiales couplés ; 

 La caractérisation EM, la conception et l’optimisation de sondes UHF-IRM 

utilisant les résonateurs à n-éléments de lignes coaxiales microrubans ; etc… 

Les sondes IRM développées dans ce travail, ont fait l’objet des deux publications 

internationales suivantes :  

F. SEGHIRI, N. BENABDALLAH, N. BENAHMED, R. BOUHMIDI and K. ALIANE, 

«Analysis and Design of a TEM-Split Ring Resonator for UHF-MRI», International Journal 

of Microwave and Optical Technology, vol. 10, no 2, pp. 95-104, March 2015. Prin-ISSN: 

1553-0396, http://www.ijmot.com/VOL10NO2.ASPX  (Journal indexed in SCOPUS,…) 

F. SEGHIRI, N. BENABDALLAH, N. BENAHMED, « MRI probe offers high-Q analysis», 

Microwaves & RF, vol. 54, no 11, November 2015. ISSN: 0745-2993, www.mwrf.com 

(Journal indexed in JCR of Thomson Reuters, SCOPUS,…). 

http://www.ijmot.com/VOL10NO2.ASPX
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Abstract-In this paper we present the 
electromagnetic (EM) analysis of the TEM-split 
ring resonator (SRR) with a circular cross section, 
using both the finite element method (FEM) and 
the method of moments (MoM) in two dimensions. 
These numerical methods account for thickness 
effects in analyzing the primary parameters (L and 
C) as well as the characteristic impedance (Zc) for
UHF-SRR resonators. The design of the UHF-MRI 
probe is based on the EM-parameters of the SRR, 
whereas the simulation of its frequency response of 
(S11) is done using transmission line method 
(TLM). The designed UHF-MRI probe with high Q 
operates at 340 MHz (proton imaging at 8 T) and 
has -116 dB minimum reflections. These results 
obtained by our program using TLM are validated 
by our simulations using the transient solver of 
CST microwave studio software. The UHF-MRI 
probe using TEM-SRR is easy to construct, 
inexpensive, and simple to operate. Furthermore, 
the coil presented here may be constructed to work 
at different resonances frequencies. 

Index Terms- EM-parameters, high Q, frequency 
response, TEM split ring resonator, S-parameters, 
UHF-MRI probe, FEM, MoM and TLM 
calculations. 

I. INTRODUCTION 

Nuclear magnetic resonance (NMR) imaging is 
applied in various fields of biomedicine as 
important diagnostic and analytical techniques. 

Nuclear Magnetic Resonance (NMR) was first 
observed by Purcell [1] and Bloch [2] in 1946, 
work for which they shared the Nobel Prize in 
1952. NMR developed into a powerful tool for 
the analysis of chemical structures that is today a 
standard part of the chemists’ toolkit. In 1973 
Lauterbur [3] and Mansfield [4] developed 

techniques to use NMR to generate images of a 
sample, for which they received the Nobel prize 
in 2003. Moreover, Peter Mansfield developed 
the high-speed imaging method in 1978. 
Magnetic Resonance Imaging (MRI) has since 
become a standard clinical method. 

MRI machines are now widely used in chemical 
and clinical fields. A radio frequency (RF) coil is 
an important component to detect MR signals 
and affects the quality of obtained data. RF coils 
must resonate at given frequencies and produce 
homogeneous RF magnetic fields. 

Several kinds of RF coils, such as the split ring 
coils [5], saddle coils [6], birdcage coils [7], 
surface coils, transverse electromagnetic (TEM) 
coils [8-14], etc... have been developed and used 
depending on the body part to be imaged. These 
RF coils operate as an antenna that radiates an 
(EM) wave pulse to the body in order to generate 
a NMR signal and receives the signal emitted 
from the body. 

W. N. Hardy and L. A. Whitehead have 
developed a shielded split ring resonator with 
excellent field homogeneity [5]. Many efforts 
have been made to analyze the EM parameters of 
the split ring resonator (SRR) in order to show 
the properties of the probe and to design an 
optimum structure. In reference [15] the author 
has developed closed-form expressions for the 
electromagnetic parameters of the shielded split 
ring line without taking into account the effect of 
the thickness of the ring. 

Analysis of high-frequency split ring resonators 
by means of numerical methods can reveal a 
great deal about the expected electromagnetic 
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behavior of those resonators. The EM-parameters 
of a high-frequency resonator can be affected by 
physical parameters, such as conductor thickness.  

In this work we are interested in the analysis and 
the design of an UHF-MRI probe using two 
approaches based on the use of the finite element 
method (FEM) and the method of moments 
(MoM), taking into account the effect of the 
thickness of the ring and the effect of the RF 
shield forming the transverse electromagnetic 
SRR (TEM-SRR).  

The modeling of this TEM resonator consists in 
analyzing the characteristic impedance (Zc), the 
primary L and C parameters and simulates the 
frequency response of S11 at the RF port of the 
designed TEM UHF-MRI probe using 
transmission line method (TLM) [16]. 

The designed MRI probe with high Q operates at 
340 MHz (proton imaging at 8 T) and has -116 
dB minimum reflections. These results obtained 
by our program using TLM are validated by our 
simulations done under CST environment [17]. 

II. TEM-SPLIT RING RESONATOR

The TEM-split ring resonator with an inner 
cylinder of radius (ro) and an outer cylinder of 
radius (rb) is schematically shown in figure 1. 

Fig.1.  A detailed illustration of the TEM-split ring 
resonator. 

The cross section of the TEM-SRR is presented 
in figure 2. The inner ring, assumed to be lossless 
with a thickness (w) and a window angle (θ), is 

connected at the ends with capacitors to the 
cylindrical outer shield [8] (Fig. 3). 

Fig.2.  Cross-sectional view of the TEM-split ring 
resonator. 

Fig.3.  Schematic circuit of the UHF-MRI probe 
using TEM-SRR resonator. 

III. EM-PARAMETERS OF THE TEM-SRR

 For the FEM approach the solution in the 
electrostatic domain of the structure shown in 
figure 2 is obtained by solving the Laplace’s 
equation under freeFEM environment [18]: 

0)],([ =∇ yxVdiv t      (1) 
with : V = 1 volt on the inner conductor and V = 
0 on the shield. 

The solution represents the distribution of the 
potential (V) at the different mesh nodes of the 
structure (Figure 4).  

Split ring (ro, w)

Window angle (θ)

Shield (rb)

Vs

Rs CM

CS CL

Ring (l) 
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Fig.4.  FEM meshes used under FreeFEM 
environment. 

The lossless lines theory allows us to determine 
the electrical field and the magnetic field from 
the potential (V). The electrical energy (Wem) 
accumulated in the structure is calculated from 
the electrical field. The characteristic impedance 
is deduced easily from the electrical energy 
(Wem). Consequently, it is important that the 
exact potential (V) is found [12]. 

The electrical field is found through simple 
derivation from the potential (V), using the 
expression: 

)(VdagrE t
rr

−=      (2) 
The subscript (t) indicates the cross section of the 
TEM-SRR. 

The resonator accumulates an electrical energy 
which is deduced from the electrical field by the 
relationship: 

dxdyEEW ttem
*

0 .
4
1 rr
∫∫= ε   (3) 

Where (*) indicates the conjugate vector. 

The capacitance per unit length of the TEM-SRR 
is deduced directly from the electrical energy: 

( )221

4
VV

WC em

−
=  (4) 

Where V1 and V2 represent the fixed potentials of 
the conductors. 

The characteristic impedance can be calculated 
from the following relation: 

Cv
Zc

0

1
=                              (5)

Where: v0=3.108 m/s. 

Finally, the inductance (L) is deduced from the 
characteristic impedance (Zc) and the distributed 
capacitance (C) as follows: 

CZL
C
LZ cc

2=⇒=   (6) 

For the MoM approach, the numerical 
calculations of the EM-parameters of the studied 
TEM-SRR resonator were carried out with 
LINPAR for windows (Matrix Parameters for 
Multiconductor Transmission Lines), a 2D 
software for numerical evaluation of the quasi 
static matrices for multiconductor transmission 
lines embedded in piecewise-homogeneous 
dielectrics [19]. 

Using LINPAR, the primary matrix parameters 
of an inhomogeneous multiconductor 
transmission line are evaluated from the 
electrostatic analysis of two systems. The first 
system coincides with the studied line, and the 
analysis results in the matrix [C]. The second 
system is obtained by removing the dielectrics of 
the line and replacing them with a vacuum (while 
the conductors remain intact). The analysis 
results in the matrix [L]. 

Both electrostatic problems are solved 
concurrently by using the same numerical 
technique. First, a set of integral equations is 
formulated for the total (free plus bound) charges 
of the system. Second, these equations are solved 
using the method of moments to yield the charge 
distribution. Third, the primary matrix 
parameters are found based on this distribution. 

In the following, we present the numerical 
procedure that is used in LINPAR for windows 
[19]. 
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A. Integral equations for charge distribution 

Suppose that the studied multiconductor 
transmission line has three different dielectrics. 
One of them is of permittivity ε1, the other one is 
of permittivity ε2, while the dielectric in the 
remaining space is a vacuum (of permittivity ε0). 
The conductors of the line are at a certain 
potential with respect to the reference conductor 
(the shield), and the free charges are located at 
the conductor surfaces. The objective is to find 
the distribution of these charges. 

The influence of the dielectrics on the electric 
field and potential can be completely described 
by the influence of dielectric bound charges 
located in a vacuum. Thus, the electric field and 
the potential are the same in the original 
multiconductor transmission line and in the 
equivalent line where the dielectrics are replaced 
by bound charges in a vacuum. 

First, a set of integral equations are formulated 
for the charge distribution. One part of this set is 
derived based on the boundary conditions for the 
conductors. The electrostatic potential V of each 
conductor can be expressed in terms of the 
surface densities of the free and bound charges as 

( ) ∫ −
=

'0 '
log)'(

2
1

C
st dl

rr
KrrV ρ

επ
     (7) 

Where r is the position-vector of the field point 
(the point at which the potential is evaluated), r’ 
is the position-vector of the source point (the 
point at which the charges are located), ρst=ρs+ρsb 

is the total-charge surface density, ρs is the free-
charge density, ρsb is the bound-charge density, dl 
is the element of the conductor or dielectric 
boundary contour (C’), V is the conductor 
potential, and K is an arbitrary constant. 

For each signal conductor and for the reference 
conductor one equation of the form (7) is 
formulated, setting the potential to be equal to the 
actual conductor potential. Each of these 
equations is an integral equation for the total-
charge density. 

The integral of the free-charge density for all 
conductors must be zero to provide a finite per-
unit-length energy of the coupler, and the integral 
of the bound-charge density is also zero, due to 
the nature of these charges. Hence, 

0)'(
'

=∫ dlr
C

stρ  (8) 

which is another integral equation to be satisfied 
by the charges. 

The remaining part of the set of integral 
equations is formulated based on the boundary 
conditions for the normal component of the 
electric field at the dielectric-to-dielectric 
interfaces. 

Consider an interface between two dielectrics, of 
permittivities ε1 and ε2, respectively. The 
boundary conditions require that 

02

12
1 .

ε
ρ

ε
εε sbnE =

−     (9) 

Where E1 is the electric field in the first dielectric 
just at the boundary, and n is the unit normal on
the boundary surface, directed from the second 
toward the first dielectric. The electric field in 
equation (9) can be expressed as  

VdagrE rr
−=   (10) 

and the potential V can be substituted from 
equation (7), so that equation (9) also represents 
an integral equation in ρst, yielding 

( ) 0)(
2'

.')'(..
2

)(

0

21

'
2

0

21 =
+

+
−

−−
∫ rdl

rr
nrrrPV st

rr

C
st

rr ρ
ε
εε

ρ
επ
εε   (11) 

where εr1 and εr2 are the relative permittivities of 
the dielectrics at the two sides of the field 
segment, and V.P. denotes that the principal 
value of the integral is evaluated to avoid dealing 
with the electric-field singularity for r=r’.  

However, the electric field produced by the local 
charges has been included through the term

02 ε
ρ st . 

Equations of form (11) are formulated for each 
dielectric-to-dielectric interface. 
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B. Solution of integral equations for charge 
distribution 

Generally, the set of integral equations (7), (8), 
and (11) can only be solved numerically. The 
general idea of the method of moments is as 
follows [19]. 

First, the unknown total-charge distribution is 
approximated by dividing each boundary (i.e. 
conductor surface and dielectric-to-dielectric 
interface) into a number of infinitely long 
segments. The total number of segments is 

Nt = Nc + Nd                      (12) 
where Nc is the number of segments for all 
conductor surfaces, and Nd the number of 
segments for all dielectric-to-dielectric interfaces. 

In the cross section of the multiconductor 
transmission line, each segment appears as a 
straight line.  

Each segment assumed to carry a uniformly 
distributed total charge, which corresponds to the 
so-called pulse approximation (piecewise-
constant approximation) for the charge 
distribution. In term of the method of moments, 
this procedure can be represented as adopting 
expansion (basis) functions 

⎩
⎨
⎧

=
elsewhere

segmentthialong
rf i 0

1
)(   (13) 

so that 

( ) ( ) ( )∑
=

≈
tN

i
istist rfrr

1

ρρ      (14) 

where ρsti are unknown constants to be solved, 
and r is the position vector. 

Instead of the point-matching technique, here the 
Galerkin technique is used, which generally 
results in a smaller overall number of unknowns 
for a given accuracy and, thus, in a more efficient 
computer program. This technique corresponds to 
using functions (13) for testing as well as 
expansion. 

The approximation (14) is next substituted into 
equations (7) and (11), and the inner products of 
these equations and the testing functions are 

evaluated. Each inner product is obtained by 
multiplying the corresponding equation with a 
testing function and then integrating along the 
segment where the testing function is defined. 

Equations (7) and (11) finally yield the following 
system of linear equations in ρsti: 

jj
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j=Nc+1,...,Nt                                                  (16) 
where dl’ is an element of the source segment 
(Ci), dl is an element of the field segment (Cj), 
and lj is the length of the jth segment.  

The resulting system of linear equations is solved 
using the LU-decomposition. Once the total 
surface charges are evaluated, it is necessary to 
find the free-charge density on the conductor 
surfaces, as the free charges will further be 
required to evaluate the primary matrix 
parameters. 

The conductors of the second electrostatic 
system, used in the evaluation of the matrix [L], 
coincide with the conductors of the first system, 
used in the evaluation of the matrix [C]. The two 
systems of linear equations can be solved 
simultaneously, taking care with the pivotization, 
so that the solution of the second electrostatic 
system adds very little computational time to the 
solution of the first one. 

LINPAR for windows can analyze arbitrary 
planar transmission lines and can also analyze 
any other structure defined by the user. 

For our TEM-split ring resonator, we are obliged 
to supply the cross section of the structure and all 
relevant dielectrics characteristics including the 
segmentation by using our programs done in 
PASCAL (Fig. 5). 

When the EM-parameters of the TEM-SRR are 
determined using FEM or MoM approach, it is 
possible to estimate the resonance spectrum (S11) 
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of the resonator shown in figure 3 using our 
programs based on the transmission line method 
(TLM) [16]. 

Fig.5.  Segmentation of the charged surfaces of the 
TEM-split ring resonator. 

The unloaded quality factor (Q-20dB) of the 
resonator can be estimated from the reflection 
parameter (S11) sweep with frequency [11-14]. 

lu

r
dB ff

fQ
−

=−20   (17) 

Where (fr) is the resonance frequency of the 
circuit, (fu) is -20 dB frequency above the 
resonance frequency and (fl) is the -20 dB 
frequency below the resonance frequency. 

IV. NUMERICAL RESULTS

In order to find the EM-parameters of the TEM-
SRR, we were interested in the analysis of the 
structure presented in figure 1 having the 
following features: 
- Inner cylinder radius: r0 = 20 mm; 
- Thickness: w = 1 mm; 
- Length l=220 mm. 

The numerical results for the characteristic 
impedance of TEM-SRR using both the FEM and 
MoM methods are shown in figure 6. 

The FEM and MoM analysis approaches were 
also used to determine the effects of the window 
angle on the inductance and capacitance (L and 
C) of the TEM-SRR, with results shown in
figures 7 and 8. 

For θ =60° and rb/r0=2.3, the EM-parameters of 
the TEM-split ring coil are:  

Table 1: Primary EM-parameters of the TEM-SRR 

Parameters Zc (Ω) L (nH/m) C (pF/m) 

FEM 48.93 163.12 68.11

MoM 48.87 163.00 68.24
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and MoM methods. 
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This table shows clearly the good coherence 
between the results obtained by our two 
numerical approaches for the TEM-SRR. 

Finally, the UHF-MRI probe shown in figure 3 
was designed with the following features: an 
inner radius of 20 mm, an outer radius-to-inner 
radius ratio (rb/r0) of 2.3, a sheet thickness (t) of 1 
mm, a window angle (θ) of 60°, a resonator 
length, l (with respect to the wavelength in free 
space λ0),  of 220 mm (l=0.25 λ0), a matching 
capacitor, CM, with value of 10 pF, and source 
and load terminating capacitors, CS and CL, 
respectively, both with value of 5.8 pF. 

The simulated frequency response of S11 at the 
RF port of our designed UHF-MRI probe, 
obtained by our programs based on TLM method, 
is shown in figure 9. 

The curve presents a minimum at the chosen 
resonant frequency 340 MHz (proton imaging at 
8 T). The obtained minimum of reflection for the 
TEM-SRR is very low at the resonance 
frequency (-116 dB). At 339 MHz, S11=-38.4 dB 
while at 341MHz, S11=-38.2 dB. 

For this type of UHF-MRI probe using TEM-
split ring resonator, there are no numerical or 
experimental results in the scientific literature. 
Figure 9 shows a comparison between our 
simulation results and those obtained in the case 
of the transverse electromagnetic slotted tube 
resonator (STR) [13] for practically the same 
values of the geometrical parameters. From this 
figure, it appears that our results using the TEM-
SRR are in good agreement with those previously 
obtained using the TEM-STR. 

Table 2 lists both the obtained -20 dB frequencies 
above and below the resonance frequency and the 
quality coefficients (Q-20dB) calculated using 
equation (17), for the two types of UHF-MRI 
probes. 

Table 2: Quality coefficient calculated for the two 
UHF-MRI probes using respectively TEM-SRR and 
TEM-STR 

UHF-MRI 
probe using fu (MHz) fl (MHz) Q-20dB

TEM-SRR 348.0 331.0 20.0 

TEM-STR 359.5 318.0 8.2 
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Fig.9. Reverse transmission (S11) obtained by TLM method, at the RF port of two 
UHF-MRI probes using respectively TEM-SRR and TEM-STR.
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This table shows clearly that the Q-20dB of the 
TEM-SRR resonator is very interesting 
comparing with that recently obtained for the 
TEM-STR. 

In order to check our numerical FEM-MoM 
calculations we are obliged, for the same 
geometrical and physical parameters of our 
TEM-SRR, to make simulations in 3D by using 
CST microwave studio software. 

The CST approach was employed to analyze the 
TEM-SRR. It is found that the characteristic 
impedance of the TEM-split ring line is 48.61Ω. 
This value shows a good agreement with that 
obtained by both the FEM and MoM approaches 
as shown in table 1. 

Finally, we show in figure 10 a comparison 
between the scattering S11-parameter of the TEM-
SRR obtained using TLM method and that 
obtained using CST software. 

The obtained results using the two numerical 
models (FEM-MoM and CST) show a good 
agreement of the frequency response of S11 at the 
RF port of our designed UHF-MRI probe using 
the TEM-split ring resonator. 

V. CONCLUSION 

This paper presents the analysis and design of a 
TEM-split ring resonator with a circular cross 
section for UHF-MRI applications. 

The numerical results obtained from the finite 
element method and the method of moments, are 
valid in a wide range of window angle and outer-
inner conductor radius ratio. 

These results demonstrate the excellent 
coherence between the FEM and MoM methods. 
The FEM and MoM calculations have been 
employed to accurately characterize the EM 
parameters (Zc, L and C) of the TEM-SRR taking 
into account the effect of the thickness of the ring 
and the effect of the RF shield. When the EM-
parameters are determined, we estimate the 
simulated frequency response of S11 at the RF 
port of the designed UHF-MRI probe which 
permits us to evaluate the unloaded quality factor 
Q-20dB. 

The designed UHF-MRI probe with high Q 
operates at 340 MHz (proton imaging at 8 T) and 
has -116 dB minimum reflections.  
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Fig.10. Reverse transmission, S11, at the RF port of the designed MRI probe, 
obtained by TLM and CST software.
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These results obtained by our program using 
TLM are validated by our simulations done under 
CST environment. 

The UHF-MRI probe using TEM-SRR is easy to 
construct, inexpensive, and simple to operate. 
Furthermore, the coil presented here may be 
constructed to work at different resonances 
frequencies. 
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M
agnetic resonance imaging (MRI) is a 
powerful tool for medical research—
specifically, for studying the condition of 
internal organs in humans and animals. 

To construct an MRI probe for animal research, the charac-
teristics of a transverse-electromagnetic (TEM) coil were ana-
lyzed and optimized using computer-simulation software and  
method-of-moments (MoM) computer-simulation approach-
es. An effective model for the MRI design was subsequently 
developed that optimizes the frequency response of the MRI 
probe at 433 MHz. 

Design Feature
FATIMA SEGHIRA | Engineer NADIA BENABDALLAH | Doctor NASREDDINE BENAHMED | Doctor

TEM resonator model at 200 MHz. Note that this model is 
invalid at higher frequencies.11 

In previous work by the current authors,12 a numerical tool 
was demonstrated based on the finite element method (FEM). 
Its purpose was to analyze an eight-element unloaded coaxial 
line transverse electromagnetic (TEM) resonator and design an 
MRI-probe for studies at 4.7 T. That MRI probe has −62.81 dB 
minimum reflection and Q of 260 at approximately 200 MHz. 

To build upon that work, the current studies describe a model 
for multiple-conductor TLs transmission lines. This includes 
the exact calculation of the primary parameter matrices ([L] 
and [C]) from ref. 12, adapted to full potential using MoM via a 
LINPAR for MS Windows analysis environment.13 The current 
reported efforts were applied to characterize the behavior of  a 
TEM resonator at a Larmor frequency of 433 MHz for a high-Q 
(20-dB) MRI probe. A probe was designed and developed by 
varying the number and the radius of the n-elements coupled 
coaxial lines (n = 24, 16, 12, 8), used to form the MRI probe.

Figure 1 shows a TEM resonator. It consists of a number (n) of 
inner circular conductors (coaxial lines) distributed in a cylin-
drical pattern (2rR) in a particular diameter and connected 

with capacitors to a cylindrical outer shield of 2rB diameter.11,12  
The length of the resonator is sized with respect to the wave-
length (of 433 MHz) in free space, λ0 = 17.32 cm. To evaluate 
the [L] and [C] matrices in a LINPAR environment, it was nec-
essary to estimate the cross-section of the MRI resonator and 
all relevant dielectric characteristics using general programs in  
PASCAL. Figure 2 shows the segmentation of the charged sur-
faces of the n-element coupled coaxial MRI resonator using 
LINPAR for WINDOWS software.

Numerical analysis was performed (Fig. 2) to determine the 
electromagnetic (EM) parameters for the [L] and [C] matrices 
of the TEM resonator. Once these parameters were calculated, it 
was possible to estimate the resonance spectrum (S11 response) 
of the MRI probe based on a TLM approach (Fig. 3).14 The MRI 
probe consists of shielded coupled coaxial lines with length l, 
matching capacitor (CM), and terminating capacitors CSi and CLi 
(where  i = 1…n) (Fig. 3). The unloaded quality factor (Q = −20 
dB) of the MRI system can be deduced from a reflection param-
eter (S11) sweep with frequency:11,12

Q−20 dB = fr/( fu − f1)   (1)      

(a) (b)

(c) (d)

The MRI probe was designed using 
n-element coupled coaxial lines, with n 
= 24, 16, 12, and 8. As a reference, the 
MRI probe design was compared to the 
shielded birdcage TEM resonators com-
monly used for MRI probes. Numerical 
calculations for the probe were carried 
out using the MoM approach with LIN-
PAR for Windows (Matrix Parameters 
for Multiconductor Transmission Lines, 
or MTL) two-dimensional (2D) analysis 
software. It was used to perform numeri-
cal evaluation of the quasistatic matrices 
([L], [C], [R], and [G]) representing the 
multiconductor transmission lines form-
ing the MRI probe. 

The S11 response of the MRI probe was 
optimized for 433 MHz using software 
tools based on MTL with MathWorks’ 
(www.mathworks.com) MATLAB analy-
sis software. The approach permitted 

evaluation of the probe’s unloaded quality factor (Q). The impact 
of such parameters as the radius of the coaxial transmission lines 
(TLs) and the numbers of elements were studied in the analysis. 

An RF coil is an essential component in an MRI system. Many 
different types of RF coils have been developed for MRI, with 
each generation offering some performance improvements. Pri-
or to the introduction of the TEM resonator in 1994,1 the bird-
cage resonator was the most widely used type of RF coil for MRI 
probes.2 A TEM resonator has several advantages over a birdcage 
coil, including improved excitation field homogeneity, high 
quality factor (Q), and ease of tuning.3-5 The first descriptions of 

TEM resonator structures appeared in several 
patents, which provided descriptions of TEM  
resonator structures.6,7  

Other work on TEM resonators focused on 
modeling the resonators using TL concepts. 
In one approach, the resonator consisted of 
a section of coaxial TL terminated by capaci-
tors.1 A lumped-element approach with con-
ductors operating as inductors with mutual 
coupling and capacitors was used to model 
a TEM resonator at 143 MHz.8 In addition, a 
simplified coupled TL model of a TEM reso-
nator was developed.9,10 Using the bound-
ary element method (BEM), researchers 
developed a 12-element lumped-element 
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This high-Q MRI probe was designed with the aid of 
method-of-moments (MoM) computer simulations and 
constructed with coupled coaxial transmission lines for 
use at 433 MHz. 

2. Augmentation of the 

charged surfaces of 

the coupled coaxial-

line TEM resonator is 

shown for: (a) n = 24, 

(b) n = 16, (c) n = 12, 

and (d) n = 8. 

3. This schematic circuit shows how the MRI probe uses an n-element 

coupled coaxial line TEM-resonator.

4. These plots show the impact of radius, r, of the coupled coaxial conductor on the elements of the inductance matrix [L] for (a) n = 24 and  

(b) n = 16.
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1. These two views show (a) a detailed illustration of the coupled coaxial line TEM-resonator 

and (b) its  key parameters.



High-Q MRI Probe

where: 
fr = the resonance frequency of the probe, 
fu = the −20-dB upper frequency limit of the probe 
f1 = the −20-dB lower frequency limit of the probe   

Based on previous work that employed the MoM approach, 
f,15-17 a software program was created to calculate the elec-
tromagnetic parameters of the MRI probe using n-element 
coupled coaxial lines. Every parameter is strongly dependent 
upon the resonator features and properties of the sample. 
Simulations conducted with this software indicate whether 
or not fabrication of a particular MRI probe design will ulti-
mately be practical. 

To design high-Q probes operating at 433 MHz, the struc-
ture of Fig. 2 was studied with n inner circular conductors (n 
= 24, 16, 12, 8) and coaxial radius r, and having the following  
geometric parameters:
Outer cylinder radius, rB, of 52.5 mm;
Inner cylinder radius, rR, of 36.25 mm; 
Conductivity, σ, of 5.8 × 107 Σ/m; and  
Relative dielectric constant, σr, of unity (1). 

Figures 4 and 5 show the impact of r values for the probe’s 
circular conductors on the values of the elements of the induc-
tance matrix and on the values of the elements of the capacitance 
matrix of the TEM-resonator for 24- and 16-element coupled 
coaxial lines, respectively. Figures 6 and 7 shows variations of Q 
(−20 dB) for n = 24 and n = 16, as calculated by Eq. 1. 

Each of the two 24- and 16-element coupled coaxial MRI 
probes presents a higher Q (−20 dB) value for r = 1.5 mm and 2.0 
mm, respectively. Similarly, a study was made of the influence of 
r on the Q of TEM MRI probes with 12- and 8-element coupled 
coaxial lines. The highest Q (−20 dB) value was found for n = 12 
for a radius (r) of 2.5 mm. The highest Q (−20 dB) value for an n 
= 12 probe was found for a radius (r) of 1.5 mm.

Tables 1 and 2 (all tables are in the online version of this story 
at mwrf.com) provide results for MRI probes designed for the 
Industrial-Scientific-Medical (ISM) band at 433 MHz. Table 1 
contains the values required to construct for a probe’s [L] and 
[C] matrices.11,12,18 Table 3 contains features for optimum MRI 
probe configurations operating at 433 MHz with n-element 
coupled coaxial lines based on the design configuration of Fig. 3. 
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5. These plots present the impact of radius, r, of the coupled coaxial conductor on the elements of the capacitance matrix [C] for (a) n = 24 and  

(b) n = 16.

6. These plots illustrate the influence of r on the Q of a 24-coupled-

element coaxial MRI-probe.

7. These plots show the influence of r on the Q of a 16-coupled-element 

coaxial MRI probe.
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Figure 8 shows simulated frequency responses with varia-
tions of the reflection coefficient (S11) at the input of these opti-
mum MRI probes designs. These frequency responses for MRI 
probes with n-coupled TEM coaxial lines exhibit minimum 
values around a chosen working frequency—i.e., 433 MHz. The 
minimum reflection for this MRI probe design is extremely low, 
reaching −94.06 dB for n = 8.

In summary, these studies have revealed the impact of the 
number of coupled lines and the radius of the probe structure 
on achieving high-Q performance with a TEM MRI probe 
structure. Optimization was performed by varying the num-
ber of elements and the radius. 

It was discovered that for a TEM MRI probe with 8-element 
coupled coaxial lines and radius, r, of 1.5 mm, a matching 
capacitor (CM) of 18.59 pF and terminating capacitors CSi 
and CLi—both with a value of 1.61 pF, minimum reflection of 
−94.06 dB, and Q of 244.63—were measured. Consequently, 
the design and analysis approach made it possible to optimize 
high-Q TEM MRI probes for utilization in the ISM band at 
433 MHz. 
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Figure 2: Segmentation of the charged surfaces of the coupled coaxial-line TEM 
resonator is shown for: (a) n = 24, (b) n = 16, (c) n = 12, and (d) n = 8. 

 



 الملخص
 اصخعًهج نخحذٌذ  انخصائص D(3)فً ثلاد أبعاد  (CST) و بشَايح D(2) فً بعذٌٍ ( MEF) و طشٌقت انعُاصش انًُخهٍت )MoM(فً هزِ الأطشوحت، طشٌقت 

 ٌكىٌ نها يعايم خىدة عانً و حدذ حطبٍقاحها فً انًدال انطبً (quasi-TEM)  و غٍش يخداَضت (TEM) يخداَضت (IRM) نًدًىعت يٍ انشَاَاث )ME(انكهشويغُاطٍضٍت 

 .   [S] باصخخذاو انًصفىفاث TLM) )حضخُذ يحاكاة انهٍاكم انًحههت و انًصًًت عهى َظشٌت خطىط الإسصال . و انبٍىنىخً
 :حخهخص الأعًال انًُدزة فً هزِ الأطشوحت فً انُقاط انخانٍت 

  حخصٍص كهشويغُاطٍضً نشَاٌ يٍ َىع(SRR)  ًباصخعًال طشٌقخ(MoM)  و(MEF)  فً انحانت انًخداَضت و انغٍش يخداَضت(TEM  و quasi-TEM) . ِفً هز

 .εr=64.21))رو صًاحٍت َضبٍت  (انعضهت)الأخٍشة ٌكىٌ انشَاٌ يشحىٌ بعُصش بٍىنىخً 

  يٍ َىع يشخاصٍٍحصًٍى و حقهٍذ (SRR)  يخداَش(TEM)  و غٍش يخداَش (quasi-TEM) .الأول ٌشخغم بخشدد MHz 340 ( ً8حقم يغُاطٍض T )  و انثاٍَت حشخغم

  (.ISMحشدد فً انُطاق ) MHz  433بخشدد

  حىظٍف طشٌقت(MoM)  يٍ أخم اصخخشاج انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت نُىعٍٍ يٍ انشَاَاث انكهشبائٍت انًضخعًهت بطشٌقت واصعت فً انًدال(IRM)  ٌألا و هً انشَا

فً انحانت الأخٍشة حكىٌ هزِ انشَاَاث يشحىَت . (quasi-TEM) و غٍش يخداَضت (TEM) يخداَضت (SER)و انشَاٌ انبٍضاوي  (STR)انذائشي رو انُاقهٍٍ انًخُاظشٌٍ 
  .(εr=60.74)رو صًاحٍت َضبٍت  (انقهب)بعُصش بٍىنىخً 

  حصًٍى و حقهٍذ يشاخٍشIRM-UHF يٍ َىع  (STR و SER) ة و غٍش يخداَضت يخداَش(TEM و quasi-TEM) شخغم بخشدد ث MHz433 (  َطاق انخشددISM) 

. (εr=1) غٍش يشحىٌ  وٌضخعًم انشكم الأيثم نهشَاٌ انكهشبائً

  حىظٍف طشٌقت(MoM)  يٍ أخم اصخُخاج انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت نشَاٌ كهشبائً يٍ َىع(RBC) يخداَش ٌحخىي عهىn  ًَيشاخٍش يٌحشو ث َاقم أصطىا IRM-

UHF 433 حشخغم بخشدد MHz  وحضخعًم انشَاٌ كهشبائً يٍ َىع (BCR)  يخداَش(TEM)  قم أصطىاًَ َا8 و 1 2, 16 , 24رو. 

  حىظٍف طشٌقت(MoM)  و(MEF )  يٍ أخم اصخُخاج انخصائص انكهشويغُاطٍضٍت نشَاٌ كهشبائً يٍ َىع(RBC) حخصٍص و َاقم أصطىاًَ   16يخداَش ٌحخىي عهى

 . (T 7حقم يغُاطٍضً ري ) MHz 300 ٌشخغم بخشددIRM-UHFيشخاس 
 .حٍٍ دونًحٍٍعهًً سحٍٍنًُشى يىضىع كاَج أعلاِ انًزكىسة الأعًال فً انًذسوصت انشَاَاث

 

.  اصخدابت انخىحش،ISMححهٍم و حصًٍى، هٍاكم يحىسٌت، الأدواث انشقًٍت، َطاق انخشدد  :البحث مفاتيح

Résumé : 
Dans cette thèse, la méthode des moments (MoM), la méthode des éléments finis (MEF) en 2D et le logiciel CST en 3D, sont 

employés pour la détermination des grandeurs électromagnétiques (EM) des résonateurs IRM blindés TEM et Quasi-TEM afin de 

concevoir dans la bande ISM des sondes ayant un coefficient de qualité élevé trouvant leur application dans le domaine médicale et 

biologique. La simulation des structures analysées et conçues, est basée sur l’utilisation de la théorie des lignes de transmission en se  
servant des matrices de répartition en puissance [S]. 

Les travaux réalisés dans cette thèse sont résumés dans les points suivants: 

 La caractérisation par la méthode MEF et MoM des grandeurs EM du résonateur en anneau fendu (Split Ring Resonator : SRR) 

TEM et quasi-TEM. Ce dernier chargé avec un élément biologique (muscle) de permittivité relative (εr=64.21). 

 La conception  de deux sondes IRM de type SRR TEM et quasi-TEM respectivement.  La première fonctionne à une fréquence 340 

MHz (IRM du proton à 8T), la seconde fonctionne à une fréquence de 433 MHz (bande ISM). 

 La caractérisation par la MoM des grandeurs EM de deux types de résonateur largement utilisés en IRM à savoir le résonateur à 

bandes symétriques circulaires blindé (STR) et le résonateur à bandes elliptique blindé (SER) TEM et quasi-TEM. Dans le cas 

inhomogène, ils sont chargé avec un élément biologique (le cœur) de permittivité relative (εr=60.74).  

 La conception de sondes IRM-UHF de type STR et SER TEM et quasi-TEM fonctionnant à 433 MHz (bande ISM) et utilisant la 

configuration optimale du résonateur non chargé (εr=1). 

 Une caractérisation par la MoM des paramètres EM du résonateur TEM en forme de cage d’oiseau à n-lignes coaxiales couplés 

(BCR) et l’optimisation de sondes IRM-UHF fonctionnant à 433 MHz et utilisant le résonateur TEM BCR à lignes coaxiales couplés 

(n=24, 16, 12 et 8). 

 Une caractérisation par la MEF et la MoM des paramètres EM du résonateur à 16-lignes coaxiales couplés et conception d’une 

sonde fonctionnant à la fréquence de 300 MHz (IRM du proton à 7 T) et utilisant ce dernier. 

Les résonateurs que nous avons caractérisés dans les travaux énumérés ci-dessus ont fait l’objet de deux publications  internationales. 

 

Mots-clés : Analyse et conception, structures coaxiales, outils numériques, bandes ISM, réponse fréquentielle. 

 

ABSTRACT 
In this thesis, the method of moments (MoM), the finite element method (FEM) in 2D and the software CST in 3D, are used for the 

determination of electromagnetic parameters (EM) of shielded MRI resonators TEM and quasi-TEM to design in the ISM band 

probes with a high quality factor convenient for medical and biological applications. The simulations of the analyzed and designed 

structures are based on the use of the theory of the transmission lines by using the scattering matrices [S]. 
The works realized in this thesis are summarized in the following points: 

The FEM and MoM characterization of EM-parameters of the TEM and quasi-TEM split ring resonator (SRR). It is loaded with a 

biological element (muscle) with relative permittivity (εr = 64.21). 

 The design of two types of TEM and quasi-TEM MRI probes using the SRR. The first operates at 340 MHz (proton imaging at 8T), 
the second one is operating at a frequency of 433 MHz of the ISM band. 

 The MoM characterization of EM-parameters of two types of resonator widely used in MRI namely TEM and quasi-TEM slotted 

tube resonator, with circular and elliptical cross section respectively (STR) and (SER). In the inhomogeneous case, they are loaded 

with a biological element (the heart) with relative permittivity (εr = 60.74). 

 Design of UHF-MRI probes using the TEM and quasi-TEM STR and SER, operating at 433 MHz (ISM band) and using the 

optimal configuration of the unloaded resonator (εr = 1). 

 The MoM characterization of EM-parameters of TEM birdcage resonator using n-coupled coaxial lines (BCR) and the optimization 

of an UHF-MRI probe operating at 433 MHz and using the TEM  BCR resonator constituted by (n=24, 16, 12 and 8) coaxial lines. 

 The MoM and FEM characterization of EM-parameters of TEM birdcage resonator using 16 coupled coaxial lines (BCR) and the 

design of an UHF-MRI probe operating at 300 MHz (proton imaging at 7 T). 

Two of the characterized resonators of this thesis have been the subject of two international publications. 

 
Keywords: Analysis and Design, coaxial structures, numerical tools, ISM band, frequency response. 

 


