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Abstract

La possibilita di declinare sensori magnetoresistivi in applicazioni di biosensing
ha consentito lo sviluppo di modalita di misura non invasive e ad alta risoluzio-
ne, in cui tuttavia il contributo di rumore dettato dai dispositivi stessi impone
la necessita di una continua ottimizzazione a livello di sistema.

La duplice modulazione della corrente che alimenta i sensori e del campo magne-
tico su cui impatta il segnale d’interesse puo offrire una soluzione per migliorare
le prestazioni raggiungibili. A tale scopo in questa tesi ¢ stato affrontato uno
studio del rapporto segnale-rumore ottenibile con questi dispositivi e sono state
approfondite le alternative utili alla generazione di campi magnetici ad alta fre-
quenza, come la realizzazione di solenoidi e il ricorso a linee di corrente integrate
su chip.

L’ottimizzazione del SNR consente di promuovere nuove modalita di utilizzo
delle magnetoresistenze in ambito biomedicale, come ad esempio nel monitorag-
gio dell’attivita neuronale: in tale contesto il campo magnetico, diversamente
da quello elettrico, non subisce effetti di schermatura imputabili agli ioni in
soluzione e si presta quindi ad essere rilevato piu agevolmente. Per questa pe-
culiare tipologia di misura sono state analizzate differenti alternative di set-up
ed evidenziati i limiti cosi emersi, che hanno reso necessario lo sviluppo di un
front-end di acquisizione in corrente a basso rumore, interamente gestibile entro

una piattaforma portatile.
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The possibility to devote magnetoresistive devices to biosensing applications
has enabled the development of non-invasive, high resolution measuring me-
thods. However the considerable level of noise added by the sensors calls for a
continuous enhancement of their structure itself and of the electrical readout.
Modulating both the current applied to the devices and the magnetic field, re-
lated to the signal of interest, may offer a solution to improve the achievable
performances. According to this purpose in this thesis a study concerning the
optimization of their signal-to-noise ratio was led, as well as an investigation
on different approaches to generate high frequency magnetic fields, such as coils
fabbrication and the use of integrated-on-chip current lines.

Boosting the SNR helps promote new ways to employ magnetoresistances in the
biomedical field, such as neuronal activity monitoring: in this context the ma-
gnetic field, unlike the electric one, isn’t affected by screening effects due to ions
in solution, and therefore it can be more easily detected. For this peculiar type
of readout many set-up alternatives were analyzed and the limits thus emerged
were highlighted: the consideration of these results justifies the development of
a current-based acquisition, low noise front-end, entirely manageable within a

portable platform.
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Sommario

L’attivita sperimentale svolta durante questa tesi e parte integrante dei progetti
LOCSENS e UMANA, entrambi coordinati dal Prof. Bertacco del dipartimento
di fisica del Politecnico di Milano e incentrati sulla possibilita di declinare i sen-
sori MTJ (Magnetic Tunnel Junction) in applicazioni di biosensing magnetico.
In particolare 'esperimento LOCSENS si basa sull’utilizzo di una piattaforma
portatile volta alla rivelazione di contaminazioni batteriche in ambienti agroali-
mentari, sfruttando la possibilita di riconoscere un determinato tratto di DNA
patogeno attraverso il suo legame con un particella label, la cui presenza viene
individuata dai sensori. La tipologia di misura prevede sia la modulazione della
corrente nelle giunzioni magnetoresistive sia quella del campo magnetico che li
polarizza, e il mio intervento entro questo orizzonte ha riguardato il tentativo
di massimizzare il rapporto segnale rumore del segnale risultante dalla doppia
demodulazione, in particolare approfondendo le problematiche connaturate al
rumore 1/f dei dispositivi e studiando eventuali soluzioni per la generazione di
campi magnetici ad alta frequenza.

11 progetto UMANA (Ultrasensitive Magnetic Array for recording of Neuronal
Activity), avviato durante il corso di questa tesi, & invece finalizzato allo svi-
luppo di un sistema per lo studio in vitro dell’attivita elettrofisiologica delle
colture neuronali. Mi sono occupata personalmente dello studio delle prestazio-
ni raggiungibili, in termini di minimo campo magnetico risolvibile, con diverse
tipologie di sensori magnetoresistivi, nonche dei limiti legati alla loro lettura

in tensione. Alla luce dei risultati ottenuti ho quindi curato la progettazione
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di un front-end analogico a basso rumore per la lettura in corrente degli MTJ,
funzionale al pieno sfruttamento delle loro potenzialita.

Nel Capitolo 1 vengono introdotti i sensori MTJ tramite una panoramica sui
parametri di merito principali e sui contributi al loro rumore intrinseco. Sono
poi descritti sinteticamente il sistema LOCSENS con le criticita emerse nella
misura implementata e le specifiche che guideranno 'avvio del progetto UMA-
NA.

Nel Capitolo 2 trova spazio un’analisi di rumore di differenti tipi di magneto-
resistenze, a valle della quale sono state ipotizzate delle relazioni di dipendenza
sussistenti tra determinate loro caratteristiche fisiche e I'informazione contenuta
nello spettro. Sono stati quindi stimati i limiti di risoluzione magnetica raggiun-
gibili al variare del bias magnetico e della modalita di lettura dei sensori.

Il Capitolo 3 ¢ dedicato al dimensionamento di solenoidi volti alla stimolazio-
ne magnetica in AC delle giunzioni, tramite la quale si vorrebbe abbattere il
contributo del loro flicker noise sul segnale doppiamente demodulato.

Nel Capitolo 4 sono riportati gli esiti dei primi esperimenti condotti entro il
contesto del progetto UMANA, basati sulla stimolazione magnetica dei senso-
ri tramite linee di corrente integrate su chip volte ad emulare la dinamica dei
segnali neuronali. Sono stati affrontati i limiti e le problematiche discendenti
dalla lettura in tensione e da quella in corrente effettuata con la strumentazione
tradizionale.

Il Capitolo 5, in conclusione, € incentrato sul progetto di un front-end analogico
a basso rumore deputato a una lettura in corrente custom delle magnetoresi-

stenze.
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Capitolo 1

Sensori magnetoresistivi e

applicazioni Lab-on-chip

I biosensori sono dispositivi contraddistinti dalla dipendenza di una loro pecu-
liare proprieta fisica da una delle variabili del sistema biologico che sono depu-
tati a monitorare. Tale comportamento consente di rivelare lo stimolo ottico,
elettrochimico o magnetico di interesse e di convertirlo in un segnale ad esso
proporzionale di natura elettrica, facilmente sottoponibile a precondizionamen-
to analogico e processazione nel dominio digitale.

La crescente compatibilita dimensionale tra tale tipologia di trasduttori e le
entita biologiche analizzate nei tradizionali protocolli di laboratorio, nonche la
convergenza tra le competenze multidisciplinari di scienza dei materiali, micro e
nano tecnologie, biochimica ed elettronica, hanno condotto allo sviluppo di piat-
taforme portatili di analisi e diagnosi alla microscala basate sull’utilizzo siste-
matico dei biosensori. Questi sistemi lab-on-chip prevedono la compenetrazione
di chip microfluidico, finalizzato a garantire la sopravvivenza e la mobilitazione
del campione, sensore e catena di acquisizione ed elaborazione dell’informazione
elettrica in un oggetto integrato volto a consentire misure veloci, non invasive e

altamente sensibili.



1.1 I sensori MTJ

Entro I'orizzonte delle applicazioni lab-on-chip si inserisce il settore del biosen-
sing magnetico, e questo lavoro di tesi e rivolto alla caratterizzazione e all’ot-
timizzazione del readout in diverse condizioni sperimentali di una particolare
classe di dispositivi atti a convertire una variazione del campo magnetico ester-
no in un cambiamento del loro comportamento resistivo.

I sensori impiegati sono di tipo Magnetic Tunnel Junction (MTJ), sviluppati
dal gruppo di ricerca di Nanomagnetismo per la Biologia e la Spintronica del
Dipartimento di Fisica del Politecnico di Milano, e declinati in due differenti
contesti di ricerca, che verranno in seguito illustrati piu dettagliatamente. In
generale nel progetto LOCSENS la grandezza fisica oggetto della rivelazione e
la quantita di uno specifico tipo di DNA target presente nel campione fluidico in
esame, mentre 1'obiettivo del progetto UMANA consta nello studio dell’attivita
neuronale in vitro, in termini di intensita e risoluzione spazio-temporale degli

spikes.

1.1.1 Principio di funzionamento e caratteristica R-H

Il core dei sensori magnetoresistivi a effetto tunnel e rappresentato da una giun-
zione metallo/ ossido/ metallo. In tale sistema all’equilibrio termodinamico i
livelli di Fermi dei tre strati coincidono; tuttavia, dal momento che quello relati-
vo all’ossido giace all’interno del gap, mentre nei metalli cade in corrispondenza
della banda di conduzione, gli elettroni vedono una barriera di potenziale rap-
presentata dall’ isolante. Qualora lo spessore di questo strato intermedio sia
sufficientemente sottile la probabilita di tunneling tra i due layer metallici ap-
pare non trascurabile, e a riposo si contemplano pertanto due flussi di corrente
di uguale intensita e verso opposto tra gli stessi. A seguito dell’applicazione di
una differenza di potenziale, invece, & osservabile un passaggio netto di elettroni
dal metallo a potenziale minore verso quello a potenziale maggiore, in quanto lo

spostamento dei due livelli di Fermi degli elettrodi genera uno squilibrio tra le
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Figura 1.1: Livelli energetici della struttura Metallo/Ossido/Metallo [1]

rispettive popolazioni elettroniche. Le considerazioni finora proposte risultano
indipendenti dalla natura degli strati metallici, e dunque valide anche nel caso
in cui essi siano costituiti da materiale ferromagnetico.

Nella condizione particolare appena introdotta, in aggiunta, si evidenzia speri-
mentalmente che ruotando la magnetizzazione di uno di questi due layer tramite
il ricorso a un campo megnetico esterno, mantenendo fissa quella dell’altro, la
giunzione oppone una resistenza variabile alla corrente di tunnel. Quando le
due magnetizzazioni sono equiverse (condizione nota come stato parallelo) la
probabilita di tunneling € massima e quindi la resistenza opposta dal sensore al-
la corrente risulta minima, mentre se hanno verso opposto (stato antiparallelo)
il dispositivo si presenta nella condizione piu resistiva.

Tale comportamento, teorizzato per la prima volta da Julliere nel 1975, & giusti-
ficabile se si assume che gli elettroni conservino il loro spin nell’oltrepassare la
barriera di isolante. Nei ferromagneti, infatti, si osserva una separazione degli
stati elettronici in prossimita del livello di Fermi in base allo spin, e fondandosi
sull’ipotesi ora avanzata si possono immaginare due canali conduttivi in paral-

lelo di spin-up e spin-down. Il flusso di corrente complessivo sara percio definito
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Figura 1.2: Corrente di elettroni, in funzione della densita di stati di spin, in configurazione
parallela e antiparallela delle magnetizzazioni [1].

dalla somma di quattro contributi, indicativi della mole di elettroni che attra-
versano il layer ossidico nelle due direzioni opposte per entrambe le tipologie di

spin:

J=J M2 +J Tt +HJ e +J Lot (1.1)

Assumendo per semplicita una temperatura prossima allo zero assoluto, gli unici
elettroni che riescono a superare la barriera a seguito dell’applicazione di una
AV a cavallo della giunzione sono quelli ad energia compresa tra Er — ¢AV ed
FEr : il livello di Fermi dell’elettrodo a cui viene imposta la tensione negativa si
alza di una quantita ¢AV, pertanto tali elettroni vedono, nell’altro strato fer-
romagnetico, stati liberi con pari energia. Come si deduce dall’immagine [1.2]
la conduttanza del sensore si dimostra superiore se le due magnetizzazioni sono
parallele, in quanto si contempla il maggior numero di elettroni liberi di effettua-
re il tunnelling in corrispondenza del maggior quantitativo di stati disponibili
ad accoglierli. Nel caso di magnetizzazioni antiparallele, invece, la massima di-
ponibilita di elettroni liberi corrisponde al minor numero di stati occupabili, e
viceversa.

Uno dei parametri caratteristici della giunzione, la TMR, & quindi descritto dal-
Pescursione tra i valori Rp e R4p, relativi agli stati parallelo e antiparallelo,

rispetto alla resistenza minima espletata dal sensore quando non viene applicato
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Figura 1.3: Struttura semplificata della stack e dei contatti in oro dell’MTJ. Il tunnelling
avviene nella giunzione indicata a sinistra, mentre quella di destra, molto piu estesa, funge da
contatto ohmico. La presente configurazione, contraddistinta da uno scorrimento "a U" della
corrente, consente di semplificare il processo litografico complessivo grazie alla deposizione di
top e bottom contact in un unico step

alcun campo esterno:

Rap — Rp

TMR =
R e

(1.2)

I dispositivi MTJ impiegati nei due progetti LOCSENS ed UMANA sono costi-
tuiti da giunzioni CoFeB/MgO/CoFeB[Fig.1.3]; la magnetizzazione dello strato
ferromagnetico inferiore, il fixed layer, & fissata lungo il suo lato corto tramite
Iinterazione con un costrutto antiferromagnetico sottostante, mentre quella del
free layer superiore ¢ lasciata libera di ruotare per consentire la procedura di
rivelazione. Il campo magnetico a cui vengono sottoposti ¢ infatti in grado di
modificare 'orientazione relativa tra le due magnetizzazioni, alterando cosi il
comportamento impedenziale della struttura per effetto magnetoresistivo.

I sensori vengono connessi a due pad in oro per poter essere contattati elettrica-
mente: la corrente scorre attraverso un contatto nella giunzione dall’alto verso
il basso, poi tramite un buffer conduttivo risale verticalmente fino a raggiungere
il secondo contatto in oro.

11 chip completo[Fig.1.4] & costituito da dodici sensori trasversali, ognuno con un

pad laterale, mentre il tredicesimo contatto, utilizzato per il segnale di massa,



Figura 1.4: Layout del chip [2]

viene condiviso da tutti i dispositivi.

Un esempio di caratteristica R-H degli MTJ, riportata nella figura [1.5], ne il-
lustra sinteticamente i parametri di merito distintivi, oggetto di un continuo
processo di ottimizzazione da parte di svariati gruppi di ricerca. La gia menzio-
nata TMR, infatti, individua il range dinamico, mentre ’entita della variazione
resistiva puntuale al cambiamento del campo esterno & quantificata dalla sen-
sitivita %, ossia dalla derivata prima della curva, la quale dipende dal valore
del campo trasversale con cui viene polarizzato il sensore. Occorre dunque im-
piegare un bias magnetico affinche la magnetoresistenza esplichi la pendenza
desiderata in fase operativa.

Oltre alla massimizzazione della TMR e della sensitivita, comune obiettivo di
studio in questo settore € la riduzione dell’isteresi, evidenziata graficamente dal-
la distanza tra le curve di andata e di ritorno tra i due stati resistivi saturati. Il
comportamento isteretico del sensore si esplica nell’instaurazione di microcicli
di natura magnetica interni alla caratteristica R-H, che causano sia una distor-
sione della risposta impedenziale rispetto all’andamento dipendente in maniera
lineare dal campo che si attende, sia un’attenuazione della sua entita quando lo
stimolo magnetico tenderebbe a ricondurre la giunzione verso lo stato a bassa

resistenza.
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Figura 1.5: Esempio di caratteristica R-H di un sensore MTJ, in cui & evidenziata 1’area
isteretica

1.1.2 Rumore 1/f negli MTJ

I miglioramenti nei processi litografici di realizzazione dei dispositivi implemen-
tati allo stato dell’arte si sono dimostrati prioritariamente rivolti alla massimiz-
zazione del segnale ottenibile, tramite 'intervento sulle figure di merito eviden-
ziate in precedenza.

Tuttavia il principale ostacolo al raggiungimento di limiti di detection spinti a
basse frequenze &, in molti casi, costituito dal rumore 1/f intrinseco dei sensori,
il cui corner puo raggiungere valori fino all’ordine dei MHz. La forma piu sin-
tetica atta a descrivere la potenza del rumore in tensione ¢ riconducibile a un
modello assimilabile a quello canonizzato da Hooge[Eq.1.3]:

OéHszz

Sy V2/Hz) = =5 ;

(1.3)
Nella presente espressione A rappresenta l’area della giunzione, mentre ay €
definibile come coefficiente di Hooge modificato: tale costante accorpa le com-
ponenti magnetica ed elettronica del rumore flicker ed e stata analizzata in
letteratura la sua dipendenza da alcuni parametri fisici del sensore e dalla tem-
peratura.

L’1/f di natura elettronica appare correlato agli stati intrappolanti incontra-
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Figura 1.6: Spettro di rumore di tensione al variare della corrente di alimentazione del
sensore|[3]
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ti dagli elettroni nella barriera di ossido e all’interfaccia con i layer metallici,
in quanto questi difetti decrementano la mobilita dei portatori mentre scorre la
corrente. Per visualizzare in maniera isolata il suddetto fenomeno e stato studia-
to 'andamento del coefficiente di Hooge al variare di alcuni fattori d’interesse
misurando il sensore in condizione saturata, cosi da rimuovere le fluttuazioni
lente di derivazione magnetica[l1]. In particolare & stato appurato come il ri-
corso a una barriera di ossido cristallino permetta di abbattere il valore di ag
e contemporaneamente di incrementare la TMR [Fig.1.8]; inoltre si & dimostra-
ta significativa la prassi di modulazione della corrente che viene iniettata nel
sensore. Dal grafico [1.7] si desume poi che la saturazione nello stato resistivo
antiparallelo ¢ apparsa associata a prestazioni di rumore peggiori rispetto alla
condizione opposta, e che esiste una relazione piu che lineare tra il coefficiente
di Hooge e la temperatura a cui opera il dispositivo.

Il rumore 1/f di origine magnetica & invece riconducibile ai "salti" incontrollati
delle pareti dei domini magnetici tra stati oscillanti metastabili, evento conna-

turato alla suscettibilita e alla struttura fisica del free layer. A tal proposito &
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Figura 1.7: Dipendenza del coefficiente di Hooge dalla temperatura nelle condizioni di
magnetizzazione parallela e antiparallela[4]
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Figura 1.8: Dipendenza del coefficiente di Hooge dalla TMR(funzione dell’ossido ti
tunnelling) nel sensore saturato|[3]



11
10* *
. 4 140
10°}

N/-'\ E W
§ B
bt (b) {180 =

107 1160
4140
r 4
lo-ll L A 1 A A L
1500 <1000 -500 0 500

H (Oe)

. dR
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stata rilevata la proporzionalita diretta sussistente tra il coefficiente di Hooge e
la derivata della caratteristica R-H [Fig.1.9] e con il campo di saturazione della
giunzione, nonche la dissimmetria tra 'andamento di oy nei tratti di andata e
di ritorno della curva [Fig.1.10] e la comparsa di picchi in prossimita dell’inver-
sione tra i due strati ferromagnetici[4][3].

Le puntualizzazioni elaborate finora si dimostrano senz’altro utili nel chiarificare
quali criteri adottare in fase di fabbricazione in vista di minimizzare i contributi
delle diverse fonti di rumore; tuttavia per riuscire ad apprezzare pienamente le
potenzialita dei dispositivi e comprendere i limiti di risoluzione di campo ma-
gnetico raggiungibili nell’ipotesi di disporre di un’elettronica di lettura ideale
occorre condurre un’analisi piu sistematica.

Nel secondo capitolo verra pertanto proposta una caratterizzazione dello spettro
di rumore dei sensori nei vari punti di polarizzaione magnetica, rivolta a definire
quantitativamente le prestazioni del singolo dispositivo in base alle condizioni

sperimentali scelte nella misura specifica.
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Figura 1.10: Dipendenza del coefficiente di Hooge dal braccio della curva caratteristica
considerato[4]

1.2 Progetto LOCSENS

Il progetto LOCSENS, gia ultimato prima dell’inizio del mio percorso di tesi,
ha previsto la realizzazione di una piattaforma lab-on-chip atta a rilevare la
presenza di contaminazioni batteriche in ambienti e attrezzature ad uso agro-
alimentare (in particolare del virus epatite E e dei batteri Salmonella e Listeria
monocytogenes).

Il sistema consta in un’integrazione della microfluidica per il trasporto del cam-
pione biologico sopra i sensori, del chip disposable comprendente dodici MTJ
(dei quali alcuni di controllo e altri funzionalizzati per la detection dei diversi
patogeni), dell’ elettromagnete volto a polarizzare e a stimolare in AC i dispo-
sitivi e dell’elettronica di pilotaggio, controllo e readout. Attualmente si ricorre
ancora a un alimentatore di potenza esterno per fornire la corrente necessaria

al magnete.

1.2.1 Procedura di rivelazione

Nella tipologia di misura implementata in LOCSENS gli MTJ lavorano in as-

sociazione a delle sfere superparamagnetiche, le quali fungono da label delle

11
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Figura 1.11: Front-end della piattaforma LOCSENS, in cui si osservano la scheda con i 12
sensori (connessa al circuito analogico tramite spring contacts), il magnete, la microfluidica e
il riscaldatore[5].

molecole d’interesse che si desidera individuare nel campione. Le beads influen-
zano infatti 'andamento del campo magnetico circostante, e la loro presenza
puo essere cosi agevolmente rilevata dagli MTJ.

A tal proposito la superficie dei sensori viene funzionalizzata fissando come pro-
bes le single strand di DNA complementari al target della detection[Fig.1.12-1];
successivamente si fa fluire il campione sopra il chip in modo che avvenga I’ibri-
dizzazione tra probes e molecole target, le quali rimangono cosi immobilizzate
sul dispositivo[1.12-2].

Vengono poi immesse in soluzione le beads magnetiche ricoperte con strepta-
vidina [1.12-3], le quali si legano aselettivamente a tutte le single strand del
campione: in fase di sample preparation si realizza il link tra queste ultime e la
biotina, vitamina che espleta un’altissima affinita con la streptavidina.

Dopo uno step di washing permangono sopra il sensore solo le catene target
che hanno subito il processo di ibridizzazione su di esso[1.12-4], quantificate dal
legame anticorpo-antigene tra ciascuna di esse e una bead magnetica. L’escur-
sione resistiva della giunzione risultera proporzionale alla variazione di campo

magnetico, generata a sua volta dal numero di sfere superparamagnetiche ancora

12
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Figura 1.12: Procedura di detection: 1)Inserimento del sensore funzionalizzato; 2) Trasporto
del campione biologico sopra il sensore; 3)Immissione delle beads in soluzione; 4)Washing.[5]

legate al campione a valle del lavaggio.

1.2.2 Readout dei sensori

La misura della magnetoresistenza degli MTJ avviene iniettando una corrente
negli stessi e monitorando la tensione ai loro capi, che indicativamente deve es-
sere mantenuta intorno ai 10 mV ai fini di non rompere l'ossido della giunzione.
La scheda sviluppata per il progetto LOCSENS [Fig.1.13] consente di imple-
mentare una tecnica di doppio lock-in per ottimizzare la lettura dei dispositivi:
il ricorso ad una corrente sinusoidale negli stessi, in particolare, permette di
bypassare il rumore a bassa frequenza del canale di acquisizione; una seconda
modulazione & invece applicata al campo magnetico. Le variazioni indotte dalle
beads possono cosi essere osservate in AC piuttosto che in continua, smorzando
Peffetto dell’l/f magnetico e di eventuali disturbi magnetici.

La frequenza della corrente viene settata intorno ai 10 kHz per superare il corner
dei componenti elettronici presenti nella catena di processing analogico, mentre

fmagnete € limitata a circa 100 Hz dalla banda dell’alimentatore collegato al
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Figura 1.13: Architettura della scheda, che comprende due generatori di segnali sinusoidali
(DAC e relativo amplificatore) per il pilotaggio in corrente dei dispositivi e del magnete e il
circuito di lettura dei sensori (con MUX di selezione,INA a guadagno variabile e ADC). La
generazione e il processing dei segnali acquisiti vengono gestiti digitalmente con un FPGA.[6]

magnete.

Il segnale di tensione acquisito viene poi demodulato una prima volta alla fre-
quenza di modulazione della corrente e una seconda volta a quella del campo
magnetico. A tal proposito in figura [1.14] & possibile visualizzare sinteticamen-
te il modulo dello spettro dell’informazione proveniente dagli MTJ, localizzato
a feorrente + fmagnete € feorrente — fmagnete, € 'esito del processing successivo.
Occorre tuttavia prestare attenzione al fatto che 'andamento della caratteristi-
ca R-H degli MTJ richiede la generazione di un campo magnetostatico al quale
risultera sovrapposta la componente modulata. Questi sensori rispondono in-
fatti con la j—g desiderata quando polarizzati in maniera opportuna, e la scelta
di rinunciare al bias magnetico per servirsi del solo contributo in alternata si-
gnificherebbe lavorare a ridosso della saturazione.

La massimizzazione della sensitivita della lettura non dipende pero soltanto dal-
I'entita dell’escursione magnetoresistiva ottenibile a parita di segnale magnetico,
ma anche dalla modalita con cui impatta su quest’ultimo la presenza delle beads.
Se, infatti, esse generassero soltanto un’informazione in AC si potrebbe concre-
tamente giovare della modulazione del campo magnetico per smorzare 'effetto
dell’1/f sulla misura, ma queste label superparamagnetiche modificano sia la

parte in AC sia quella in DC, inducendo una variazione tanto piu pronunciata
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Figura 1.14: Modulo dello spettro del segnale e successive operazioni di demodulazione per
fco’r‘rente e fmagnete [5]

in continua quanto piu risulta intenso il campo originato con il magnete. A
causa della forte non linearita del sensore una variazione del campo magnetico
in continua si riverbera infatti in una significativa modifica della sinusoide osser-
vata a fmagnete- Questo comporta che, a prescindere dal valore di fragnete, 1€
lente fluttuazioni del flicker noise inevitabilmente sovrapposte all'informazione
in DC portino a una modulazione dell’ampiezza del segnale a tale frequenza,
inficiando cosi l'esito del doppio lock-in. II limite di risoluzione sara dettato
dall’integrazione dello spettro di rumore degli MTJ nell’intorno di 0 Hz e non,
come sperato, della frequenza di modulazione magnetica.

Per ’analisi dell’ampiezza delle sinusoidi acquisite ipotizziamo di gestire una va-
riazione del campo magnetico determinata dalle beads e un’intensita della com-
ponente modulata a fimqgnete Hac molto pitt piccole(1+10%) rispetto al valore
Hpe del campo magnetostatico (qualche mT). Si osservi peraltro come, conse-
guentemente alla condizione H 4 < Hpc, effetto derivante dalla presenza del-
le sfere magnetiche ¢ pitt marcato sulla componente statica: AH o < AHpc.
Cio comporta, come vedremo, che il cambiamento del segnale a fi,qgnete risulta
dominato da quello del punto di lavoro indotto da AHpe combinato alla forte
non linearita del sensore, e non dalla componente AH 4¢.

A valle delle precedenti assunzioni ¢ allora lecito approssimare la magnetore-
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sistenza con il suo sviluppo in serie di Taylor arrestato al secondo ordine. La

tensione ai capi della giunzione ¢ definita da:

. dR
AV = Alszn(Qchor'r'entet) (RDC + E |HDC (AHDC + HACCOS(Zﬂ'fmagnetet))
1.4
d2R (AHDC -+ HACCOS(Qmeagnetet))2 ( )
gz lee 2

dove Aj e la corrente AC a frequenza feorrente che alimenta il dispositivo e Rp¢o
la magnetoresistenza nominale dello stesso nel punto di bias magnetico scelto.

L’informazione reperibile a feorrente € data da:

dR
AV feorrente = A1(RpC + — e AHDC) (1.5)

d2R| (AHpc)?
dp2'fre 2

in cui il termine di secondo grado & stato omesso in quanto
di importanza irrilevante. Il prodotto A;Rpc costituisce la voce preponderante
dell’equazione, ed il valore di tensione risultante deve dimostrarsi compatibile
con il limite massimo di qualche decina di mV tollerabile dalla giunzione.

I Segnale a fcorrente + fmagnete(o analogamente a fcorrente - fmagnete) ¢ invece

descrivibile con la seguente espressione:

Ar dR d’R
Av7fco7‘rﬁniﬁ+magnetc = T(diH‘HDCAHAC + ?|HDCAHDCHAC+ (16)
AHpcAHac)

in cui il secondo contributo & quello prevalente. Si evince che la risposta ma-
gnetoresistiva alla modulazione del campo magnetico appena individuata sara
sensibilmente contenuta rispetto al valore assoluto dello stato impedenziale as-
sociato alla giunzione nell’intorno del punto di lavoro: pertanto il modulo del-
I'informazione a feorrente appare molto maggiore rispetto a quello osservabile a
feorrente £ fmagnete- Questa considerazione legittima ulteriormente la decisione
di adottare la tecnica del lock-in, che tramite il filtraggio a banda stretta intor-
no alla frequenza di interesse implementa ’estrazione del segnale utile anche in

presenza di una spuria di grandezza preponderante a breve distanza spettrale.
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Figura 1.15: Escursione del segnale demodulato in diverse condizioni di polarizzazione ma-
g
gnetica in risposta all’arrivo delle beads: nella porzione centrale (-5.5mT), dove il parametro

R
— & massimo, la variazione del segnale & minima[7].

dH

1.2.3 Scelta della polarizzazione magnetica

Ai fini di ottimizzare la sensitivita degli MTJ alle beads indipendentemente dalla
localizzazione spettrale dell’informazione é stato studiato in maniera struttura-
ta il loro comportamento in diverse condizioni di polarizzazione magnetica: in
accordo con quanto riportato nella relazione [1.6] I'evidenza fenomenologica sug-

d2
gerisce di massimizzare il prodotto —— |y, Hpc [7]-

dH?
La dipendenza di AHpc da Hpe risulta intuitiva in quanto la presenza delle
sfere superparamagnetiche si riverbera in un’alterazione del campo tanto piu
intensa quanto piu & forte il bias magnetico stesso.

d’*R
11 significato del termine ——|m,. puod invece essere chiarificato esaminando

dH?
la figura[1.16] in cui, per semplicita, si & ipotizzato che la presenza delle beads
provochi una variazione del solo campo DC applicato al sensore. Esplorando
il tratto centrale della caratteristica, dove ¥l ¢ pressoche costante e massima,
la derivata seconda, indicativa del cambiamento di pendenza della curva e re-

sponsabile della correlazione diretta tra AHpc e l'informazione a fragnete, €

quasi nulla e conseguentemente l'arrivo delle label superparamagnetiche non si
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Figura 1.16: Curva R-H di un sensore MTJ con rappresentazione del contributo propor-
2
zionale a %AHDC della risposta magnetoresistiva a feorrente + fmagnete @ un campo
magnetico H 4¢ fisso in diversi punti di magnetizzazione DC. Si noti come, a parita di segnale
AHpc dovuto alle beads, ’ampiezza delle sinusoidi segua I’andamento della derivata seconda
(rappresentata sovrapposta alla caratteristica), giustificando la scelta del punto di lavoro sul

ginocchio per la massimizzazione del segnale.
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Figura 1.17: Curva R-H di un sensore MTJ con rappresentazione del contributo proporzio-
nale a % della risposta magnetoresistiva a feorrente + frmagnete a un campo magnetico Hac
fisso in diversi punti di magnetizzazione DC. Si noti come 'ampiezza delle sinusoidi si modi-
fichi solo dove la derivata seconda della caratteristica non e nulla (dove g—f} |Hpe € variabile),
mentre resti costante nella porzione di massima pendenza (dove % |frp o non cambia ), in cui
dunque il presente contributo ¢ invariante rispetto all’entita del segnale dovuto alle beads.[5].
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ripercuote in una modifica del segnale. La figura [1.17] riporta invece 'ampiezza
della sinusoide prodotta dalle beads considerando unicamente il loro impatto su
H 4¢, direttamente proporzionale alla derivata della relazione R-H.

Alla luce delle precedenti riflessioni si seleziona quindi un punto di lavoro a
d’R
dH?
lo stato resistivo saturato associato alla configurazione parallela dei due layer

sul ginocchio della curva caratteristica, a circa -3.5 mT, in prossimita del-

ferromagnetici. In questo punto, infatti, i due contributi evidenziati nelle figure
[1.17] e [1.16] si sommano con lo stesso segno, realizzando la massimizzazione

del segnale complessivo.

1.2.4 Criticita dell’esperimento

Il primo limite in cui si incorre nella prova LOCSENS consta nell’impatto do-
vuto alla presenza delle beads nel campione sia sul campo magnetostatico sia
sulla componente in AC, fenomeno che non consente di sfruttare la potenzialita
di bypassare il rumore 1/f di natura magnetica offerta dalla tecnica del doppio
lock-in. Questa componente del flicker noise, infatti, si traduce in una fluttua-
zione casuale del campo magnetico che a motivo della marcata non linearita
delle giunzioni sposta il punto di lavoro esattamente come le beads, modulando
lampiezza del segnale a feorrente £ frmagnete: in altri termini il rumore 1/f &
traslato a tale frequenza di misura e non si beneficia della sua reiezione tramite
il lock-in.

La prassi sperimentale consolidata prevede di generare una piccola sinusoide
a fmagnete Nell'intorno del punto di polarizzazione: le sfere superparamagne-
tiche alterano il valore del bias Hpc della quantita AHpe, e 'informazione
finale isolabile a feorrente + fmagnete, come visto nella [1.6], & proporzionale a

2

Hac (ﬁmm + fil]ﬁAHDc)

Assumendo la validita della relazione AH o <€ AHpe e quindi di trascura-
re le variazioni d’intensita della sinusoide a fy,agnete i deduce come il segnale
%| Hpe, sensibile alla
corruzione dell’l/f. Se si sceglie di lavorare sul ginocchio della curva R-H il

utile sia dettato in maniera preponderante dal termine
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contributo associato alla derivata prima diviene infatti omissibile .

Quanto appena riferito si propone come input per scandagliare due problema-
tiche importanti.

Innanzitutto la non linearita del sensore e ’esigenza di una polarizzazione inizia-
le, dalle quali consegue la variazione AH p¢, precludono la possibilita di isolare
il segnale magnetico derivante dalle beads in AC, e dunque di beneficiare del
lock-in magnetico; secondariamente, ricordando come il rumore intrinseco del
dispositivo dipenda dalla derivata della curva caratteristica j—fl, non si ha co-
noscenza precisa circa la minima risoluzione raggiungibile dalla giunzione nel
punto di bias magnetico iniziale e a valle della deposizione.

Il sensore ideale che si auspicherebbe di poter utilizzare dovrebbe pertanto pre-
sentare le seguenti caratteristiche:

-Punto di lavoro in Hpe = 0 ed isteresi minima, per rendere efficace la modu-
lazione magnetica nell’abbattimento dell’l/f

-Sinusoide di stimolazione a fragnete "grande'(in grado di esplorare tutta la
curva caratteristica fino al limite dei due livelli di saturazione), di cui le beads
vadano a modificare ’ampiezza di qualche parte percentuale

-Derivata della curva R-H costante nel tratto di lavoro, che consentirebbe di
pervenire a un segnale utile a feorrente £ frnagnete dipendente soltanto dal valo-
re di AHac e, dunque, di ottenere una risposta lineare in funzione del campo
magnetico.

Infatti 'informazione in tensione risultante dalla doppia demodulazione in as-
senza di bias magnetico diverrebbe:

A; dR
AV, foorremtesmagnete = j(delHDcAHAc), (1.7)

totalmente svincolata dalla proporzionalita con il termine AHpe che preclude-
va la reiezione del flicker noise.
Assumendo di disporre di un MTJ perfezionato in accordo ai requisiti appena

riferiti per sfruttare concretamente i benefici del doppio lock-in, uno step ulte-
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riore da affrontare consta nel confronto, necessario, tra la risoluzione in tensione
teoricamente raggiungibile da un sensore cosl ottimizzato e il limite dovuto al
canale elettronico di lettura.

La figura[l.18] mostra una misura del rumore equivalente in ingresso alla catena
di processing analogico[Fig.1.13] nel caso delle due diverse condizioni possibili
di guadagno dell’INA, che ne costituisce il primo stadio amplificante.

In particolare quando si sceglie di imporre ai capi della magnetoresistenza
una tensione inferiore a 10 mV e si seleziona G=130 il fondo ¢ di circa 7,5
nVrms/v/Hz(45 nV /v/H z picco-picco), mentre con valori superiori occorre set-
tare G=10 per non saturare la dinamica in ingresso all’ADC (tra 0 e 3,3V).
L’incremento che si osserva in questo secondo caso a 20 nVrms/ VHz (appros-
simativamente 120 nV/v/Hz picco-picco) suggerisce come nel caso di guadagno
contenuto il contributo dominante sia proprio rappresentato dal convertitore
analogico-digitale alla fine del canale, che presenta 200 nV/y/Hz al suo ingres-
S0.

Occorre in definitiva stabilire, a valle di un’analisi dettagliata delle prestazioni
dei sensori, se entro il range di frequenze sfruttate per la modulazione magne-
tica il minimo campo risolvibile sia fissato da loro stessi o dall’elettronica. Nel
primo caso una soluzione percorribile per migliorare il rapporto segnale-rumore
sarebbe la generazione di sinusoidi a frnagnete @ pitl alta frequenza rispetto a
quelle attualmente in uso (poche decine di Hz), in modo da pagare meno I'1/f
dei dispositivi. Nella seconda eventualita, diversamente, andrebbe progettato
un sistema di readout a piu basso rumore. Nei capitoli successivi sono illustrati

i risultati di questa analisi.

1.3 Progetto UMANA

11 progetto UMANA (Ultrasensitive Magnetic Array for recording of Neuronal
Activity) ¢ nato durante il mio percorso di tesi con l'obiettivo di realizzare una

piattaforma deputata allo studio dell’attivita neuronale in vitro tramite ’ausilio
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Figura 1.18: Rumore del canale di lettura nelle due diverse condizioni di guadagno del’INA

di sensori magnetici, e di canonizzare cosi una tecnica applicabile nell’analisi di
problematiche di rilevanza medica quali ’epilessia.

L’idea sottesa a questo nuovo esperimento ¢ di crescere la coltura neuronale
direttamente sui dispositivi, nonche organizzarli in una struttura matriciale per
condurre parallelamente pit misure con elevata risoluzione spazio-temporale e
in maniera non invasiva.

Allo stato attuale tali segnali elettrofisiologici vengono acquisiti principalmente
attraverso due approcci differenti: utilizzando multielectrode arrays (MEAS) o
la tecnica del patch clamp. Quest’ultima consiste nel far aderire una micropipet-
ta alla cellula per convogliare al suo interno pochi canali ionici, cosi da rilevare
eventuali variazioni di potenziale rispetto a un secondo elettrodo di riferimento
a contatto con il liquido di coltura in cui ¢ immersa. Il limite principale conna-
turato al protocollo appena spiegato consta evidentemente nella sequenzialita
delle misure, nella difficolta di posizionare la micropipetta e nella necessita di
penetrare il campione biologico con la strumentazione.

I multielectrode arrays sono invece dei chip articolati in una matrice di elettrodi

metallici passivi o basati sulla tecnologia CMOS, al di sopra dei quali vengono
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cresciute le colture da analizzare. Come nel caso del patch clamp viene letta
un’informazione di natura elettrica, ma la struttura permette un readout pa-
rallelo grazie all’elevata densita degli elettrodi. Proprio questa caratteristica,
tuttavia, determina anche uno svantaggio, poiche, a motivo del lento decadi-
mento spaziale del campo elettrico generato dai neuroni, un singolo elettrodo
¢ in grado di percepire stimoli provenienti da regioni collocate entro una certa
distanza dalla sua posizione puntuale, impedendo cosl il raggiungimento di una
risoluzione spaziale spintal[l].

Il ricorso alle magnetoresistenze consente pertanto di superare i constraints im-
posti dalle procedure tradizionali, pervenendo inoltre a una correlazione diretta
tra la misura e il sito di provenienza del segnale in virtu del piu rapido smorza-
mento spaziale del campo magnetico rispetto a quello elettrico.

I’ambizioso scopo finale di UMANA sarebbe quindi di visionare campi magne-
tici associati alla propagazione del potenziale d’azione lungo gli assoni (~ 10nT)
e la sinapsi centrale (~ 10+ 100pT), e presuppone di conseguenza sia la fabbri-
cazione di sensori in grado di risolvere segnali di questo ordine di grandezza sia

la progettazione di un sistema di acquisizione che non ne degradi le prestazioni.

1.3.1 Simulazione dell’attivita neuronale

I neuroni comunicano tra di loro e con le cellule sensoriali e muscolari tramite
il passaggio di un segnale elettrico lungo opportune fibre conduttrici delle quali
sono dotati: i dendriti, che veicolano l'informazione verso il corpo centrale, e
gli assoni, che invece trasmettono impulsi da esso verso le cellule bersaglio. In
particolare gli stimoli nervosi si diramano attraverso scambi di ioni tra I'interno
e l'esterno di tali strutture fibrose.

A riposo una generica porzione di assone o dendrite € sottoposta a un potenziale
di -70 mV circa rispetto all’ambiente esterno alla cellula; quando viene ricevuta
invece una sollecitazione sufficiente, ossia tale da determinare un incremento
del potenziale fino a -55 mV, si attiva un meccanismo a feedback positivo che

promuove l'ingresso di ioni carichi positivamente fino al raggiungimento del li-
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Figura 1.19: Potenziale d’azione

vello di picco di +35 mV [Fig.1.19]. In seguito il neurone sperimenta una fase
di ripolarizzazione e un periodo di refrattarieta in cui appare insensibile a nuovi
stimoli, per tornare infine alla condizione di riposo iniziale.

La curva che descrive 'andamento temporale del potenziale cellulare viene de-
finita potenziale d’azione, ha durata di qualche ms e si propaga alla velocita
di qualche m/s; si noti che l'intensita del segnale nervoso non ¢ individuato
dall’ampiezza della forma d’onda, che rimane costante indipendentemente dal-
Pentita della stimolazione, bensi dalla frequenza di incidenza degli impulsi.

La distanza minima tra due eventi successivi e fissata dalla durata di depolariz-
zazione, ripolarizzazione e periodo refrattario: la durata tipica di questo ciclo
¢ di circa 5 ms, conseguentemente il contenuto spettrale dell’informazione alla
quale siamo interessati si estende approssimativamente dalla continua a qualche
kHz.

Visualizzando in maniera semplice la diffusione del potenziale d’azione come
movimento di densita di carica positiva lungo le fibre conduttrici [Fig.4.2], si

& scelto di emularne la dinamica nelle misure preliminari adottando delle linee
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Figura 1.20: Andamento del campo magnetico generato dal segnale neuronale[1]

in oro di sezione micrometrica percorse da corrente, deposte tramite un passo
litografico dedicato al di sopra degli MTJ. Il segnale erogato a questi wires inte-
grati, idealmente volto a replicare la forma d’onda degli impulsi elettrofisiologici,
sara responsabile della generazione dello stimolo magnetico visto dalle giunzio-
ni, non pit quindi collocabile ad una specifica fiagnete: il readout potra cosi
essere effettuato tramite la singola demodulazione alla frequenza della corrente
di alimentazione delle magnetoresistenze, scegliendo un filtraggio passabanda
intorno ad essa commensurato al contenuto in frequenza degli spikes simulati

dalle linee.

1.3.2 Specifiche e set-up sperimentale

Gli step principali in cui si ¢ articolata la prima fase del progetto UMANA, che
verranno dettagliati nel quarto capitolo, sono essenzialmente ricollegabili a due
macroattivita di ricerca.

Un primo filone concerne la revisione della stack dei sensori in vista del rag-
giungimento della risoluzione auspicata e 'ottimizzazione del punto di lavoro
magnetico; il secondo, invece, appare incentrato sull’analisi delle prestazioni di

un set-up sperimentale basato su quattro punte, con alimentazione delle linee in-
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tegrate tramite kepco power amplifier e lettura degli MTJ sia in tensione con la
scheda LOCSENS sia in corrente con il lock-in commerciale HF2LI della Zurich
Instruments. Lo studio del rumore intrinseco di diverse tipologie di dispositi-
vi magnetoresistivi ha permesso di elaborare alcune considerazioni a proposito
delle scelte attuate in fase di fabbricazione, mentre le problematiche e i limiti
che si sono potuti riscontrare nelle misure effettuate con il set-up appena de-
scritto hanno legittimato la progettazione di un nuovo front-end analogico per
un readout in corrente a basso rumore delle giunzioni, che ha costituito la parte

conclusiva della tesi.
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Capitolo 2

Analisi di rumore dei

sensori magnetoresistivi

Lo studio dello spettro di rumore dei sensori magnetoresistivi rappresenta una
tappa imprescindibile nell’iter di revisione della loro struttura fisica e di sele-
zione del bias magnetico nelle differenti condizioni di misura in cui vengono
declinati.

La conoscenza del limite di risoluzione raggiungibile al variare della frequenza
magnetica, fissato dal rumore di tensione, ha infatti permesso di relazionare il
comportamento del singolo dispositivo con alcuni parametri d’interesse quali la
composizione della struttura multistrato, lo spessore del free layer e la tipologia
dell’ossido di tunnelling.

La conversione in termini di minimo campo magnetico rilevabile, operata con-
siderando il valore puntuale di g—g nella condizione di polarizzazione magnetica
scelta, ha inoltre costituito la premessa necessaria a valutare quale criterio adot-
tare da questo punto di vista ai fini di massimizzare il rapporto segnale-rumore.
11 fitting degli spettri e la loro integrazione in una determinata banda di frequen-
ze magnetiche, infine, consente di stimare la minima risoluzione raggiungibile

nella prassi sperimentale specifica.
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L’analisi e stata condotta tramite un analizzatore di spettro digitale a cross-
correlazione, strumento con il quale ¢ possibile sondare il rumore del dispositi-
vo sotto indagine (device under test,DUT) piu in basso del fondo dettato dal
rumore bianco del front-end analogico grazie alla peculiare tecnica di lettura
implementata.

Per la generazione del bias magnetico si & ricorsi a un elettromagnete alloggia-
to nell’analizzatore e alimentato esternamente, mentre il valore della corrente
nei sensori ¢ stato scelto nell’ottica di replicare i protocolli delle misure in cui

vengono utilizzati, che prevedono di sottoporli a una tensione di circa 10 mV.

2.1 I dispositivi testati

I sensori testati con 'analizzatore di spettro risultano classificabili in tre tipo-
logie: MTJ a giunzione CoFeB/MgO/CoFeb [Fig.2.1],fabbricati nel centro di
micro-nano tecnologie PoliFab del Politecnico di Milano, contraddistinti da re-
sistenza minima in configurazione parallela rispettivamente di 600 Ohm, 4 e 10
kOhm; MTJ con Rp pari a 120 Ohm e layer di AlOx invece che di MgO come
ossido di tunnelling e; in ultimo, dei dispositivi basati sul fenomeno della Giant
MagnetoResistance (GMR) con Rp di 600 Ohm. Questi ultimi si differenziano
dagli MTJ per quanto concerne il fenomeno fisico sotteso alla variazione magne-
toresistiva, nonche per la geometria della superficie sensibile rispetto al sito del
campione biologico.

L’impostazione di una tensione di 10 mV ai capi dei sensori rende lecita la scel-
ta di trascurane il rumore shot (che inizia ad apparire confrontabile a quello
bianco per polarizzazioni superiori ai 50 mV [Eq.2.1]) e dunque, come verra in
seguito spiegato piu dettagliatamente, di adottare un modello semplificato per
Iinterpretazione del loro comportamento in frequenza che prevede il raccordo
tra componente 1/f e rumore termico a feorner-

Sara pertanto oggetto di interesse comprendere in che termini si riverberino le

differenze tra le varie tipologie di dispositivo sull’informazione contenuta nel
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Figura 2.1: Struttura multilayer verticale dei sensori MTJ, in cui sono evidenziati, oltre alla
giunzione, gli strati deputati a fungere da buffer di corrente e la struttura antiferromagnetica
che setta la magnetizzazione del fixed layer

loro spettro.

2.1.1 Caratteristiche delle differenti tipologie di sensore
2.1.1.1 MTJ con MgO di tunnelling

I sensori identificati dalla giunzione CoFeb/MgO/CoFeB, gia descritti nel capi-
tolo introduttivo di questa tesi, rappresentano la classe di dispositivi effettiva-
mente declinati nelle misure sperimentali, rispetto ai quali gli MTJ con AlOx
di tunnelling e i GMR sono stati studiati a titolo di confronto.

In vista dell’obiettivo di agire sul processo di fabbricazione stesso per incremen-
tarne le prestazioni ¢ imprescindibile arricchire quanto riportato in precedenza
non soffermandosi piu soltanto sui principali parametri di merito degli MTJ,
bensi correlando queste grandezze con i criteri di dimensionamento adottati in
fase realizzativa.

Innanzitutto dalla figura [2.2] si evince come il prodotto RA, o equivalente-
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Figura 2.2: Dipendenza esponenziale di resistenza a RA dei sensori dallo spessore di MgO

mente la resistenza delle giunzioni, dipenda pressocche in maniera esponenziale
dallo spessore del layer di MgO. Variazioni subnanometriche di estensione della
barriera impattano sensibilmente sulla probabilita di tunnelling degli elettro-
ni attraverso di essa, pertanto una regolazione fine dell’impedenza opposta alla
corrente dal sensore richiede un controllo sull’altezza dell’ossido a livello del pm.
L’isteresi riscontrabile nella relazione R-H e il valore del campo coercivo, ossia
del bias magnetico necessario a polarizzare il sensore nella porzione lineare della
curva, derivano invece dallo spessore del free layer [12]. E’ stato appurato em-
piricamente che assottigliando tale strato al di sotto di un certo valore critico di
circa 154 si perviene a curve caratteristiche sempre piu lineari, meno isteretiche
e a ridotto campo coercivo, a spese di un decremento della TMR [8] [Fig.2.3].
Tali evidenze appaiono imputabili alla transizione del free layer di CoFeB dal
comportamento ferromagnetico a quello superparamagnetico: riducendo la sua
estensione questo strato puo infatti essere modellizzato come un singolo domi-
nio continuo piuttosto che come insieme di cluster discreti contraddistinti da

proprieta ferromagnetiche globali.
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Figura 2.3: Curve R-H di dispositivi MTJ con spessore del free layer variabile da 14.45 a
16.05 A. Si noti I’evoluzione dell’isteresi [8]

2.1.1.2 MTJ con AlOx di tunnelling

L’analisi di MTJ con barriera di AlOx richiede una premessa riguardante 1'in-
fluenza della natura dell’ossido sulla corrente data dall’effetto tunnel.

Gli stati elettronici in banda di conduzione si separano non solo in base allo
spin, ma anche a seconda della simmetria dell’orbitale, ciascuna contraddistinta
da una polarizzazione specifica in termini di spin: tali caratteristiche vengono
conservate dall’elettrone nell’attraversamento della barriera e da cido consegue,
come vedremo, la relazione tra la cristallinita dell’ossido e la TMR della giun-
zione. Specificatamente in un materiale ferromagnetico 3d si osservano orbitali
ibridizzati spd, con simmetria chiamata A; e spin positivo; e oribitali d (sim-
metria Ag) e pd (As), presentanti invece spin negativo. Qualora siano tutti e
tre coinvolti nell’attraversamento dello strato di ossido la polarizzazione di spin
risultante apparirebbe pertanto attenuata dalla discordanza tra i vari contribu-

ti, con riduzione dell’entita della corrente e della TMR: questo regime, definito
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di tunnelling totalmente incoerente, contraddistingue gli ossidi amorfi come I’ A-
10x.

Se invece il layer tra i due elettrodi ferromagnetici introduce un’anisotropia in
grado di favorire certe simmetrie rispetto ad altre si attua una selezione degli
stati che concorrono a definire la corrente totale: a livello pratico le differenti
conformazioni sperimentano distanze di decadimento pitt 0 meno brevi nell’ossi-
do, il cui spessore viene opportunamente dimensionato per promuovere dunque
degli stati specifici, tutti con spin equiverso. L’effetto di filtraggio appena di-
scusso si ottiene sperimentalmente con materiali cristallini come 'MgO, il cui
impiego consente il raggiungimento di TMR, superiori al 100 % , contro il 70 %
conseguibile con 1’A10x.

L’ossido di allumina, di contro, vanta una maggiore stabilita che permette di
ottenere layer di tunnelling molto sottili, rendendo agevole la fabbricazione di

magnetoresistenze di basso valore.

2.1.1.3 GMR

I sensori GMR (Giant Magnetoresistance) sono identificati da una struttura mo-
dulare composta dall’alternanza di strati ferromagnetici e non magnetici, la cui
resistenza elettrica discende dall’orientazione relativa tra le magnetizzazioni di
layer ferromagnetici consecutivi. La loro variazione d R in risposta ad un muta-
mento del campo magnetico non € quindi piu riconducibile al tunnelling degli
elettroni attraverso una barriera, ma ad un fenomeno di scattering diffusivo
spin-dipendente che si verifica tra gli strati ferromagnetici e la loro interfaccia.
L’assenza dell’ossido e dunque la minore delicatezza di questi dispositivi rende
superflua la deposizione di un capping layer protettivo spesso centinaia di nm,
e l'estensione del medesimo puo essere dimensionata soltanto ai fini di garantire
I'isolamento tra la superficie e la soluzione contenente le entita biologiche da
monitorare.

I GMR, in generale, vengono realizzati tramite un processo di fabbricazione piu

semplice, appaiono contraddistinti da livelli pitt modesti di rumore magnetico e
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Figura 2.4: Esempio di stack di un sensore GMR

da una curva R-H a bassa coercivita, ma non espletano TMR di entita compa-
rabile agli MTJ MgO.

Come gia chiarificato la corrente di tunnellining negli MTJ disponibili scorre
perpendicolarmente alle giunzioni attraverso il buffer layer, rendendo necessa-
ria la deposizione dei due contatti aurei, spessi 300 nm. Il campione biologico
d’interesse e pertanto distanziato dalla superficie sensibile da questa profondita,
con conseguente attenuazione del segnale magnetico che raggiunge la giunzione.
Nei GMR considerati, invece, il percorso della corrente ¢ planare e si dimostra
sufficiente contattare le estremita del sensore senza servirsi di step litografi-
ci addizionali, minimizzando quindi anche la separazione tra sensore ed entita

monitorata dallo stesso, che sara dettata dal solo spessore del capping layer.

2.1.2 Condizioni di bias magnetico

Per tutte le tipologie di sensori in esame € stata condotta un’analisi di rumore
sistematica in tre differenti condizioni di bias magnetico: 0 mT, 3.5 mT, 5 +
7 mT. La logica sottesa a queste grandezze e di riuscire confrontare il caso di
bias nullo, potenzialmente eligibile con dispositivi presentanti regione lineare
centrata in Hpe = 0, con i punti di lavoro sfruttati negli attuali protocolli
sperimentali di misura. I[’assenza di polarizzazione rappresenta la condizione
operativamente pit comoda poiche non richiede un sistema di generazione del
campo magnetostatico; inoltre, dal momento che in tale frangente il rumore

magnetico ha un peso inferiore, cio consente di sondare quale sia il limite fissato
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da quello elettronico per ciascun sensore.
Il valore di 3.5 mT rappresenta invece il caso che massimizza il prodotto H DC%
scelto nella prova LOCSENS, mentre entro la gamma 5 - 7 mT si collocano la

porzioni a ¥l dei vari sensori, dove si attende la maggiore escursione re-

H pmax
sistiva al variare del segnale magnetico ma anche un’enfatizzazione del rumore.
Dal punto di vista pratico la generazione della polarizzazione ¢ avvenuta allog-
giando opportunamente entro il case dell’analizzatore di spettro un elettroma-
gnete capace di indurre un campo di 3.5mT/A, connesso tramite un BNC ad
un alimentatore esterno.

In particolare per originare 3.5 mT ¢é stato utilizzato il canale ad alta potenza
del Keithley 4200SCS (Sistema per la caratterizzazione di semiconduttori), che
fornisce correnti DC fino a & 1A a basso rumore, mentre per arrivare a 5 = 7
mT occorrono correnti fino a + 2A e tale soluzione non risulta pit congrua. Si ¢
allora ricorsi ad un alimentatore Agilent in grado di garantire £+ 5A limitato in
tensione a + 6V, intervallo piu che sufficiente dato che I'elettromagnete mostra
una resistenza di circa 1 Ohm. Lo spettro misurato a 3.5 mT polarizzando con
il Keithley e con l'alimentatore Agilent & risultato sovrapponibile, verificando

cosi che quest’ultimo non aggiunge rumore alla misura.

2.1.3 Modellizzazione dello spettro di rumore

La teorizzazione di un modello volto ad illustrare in maniera onnicomprensiva,
il rumore intrinseco di un sensore magnetoresistivo richiederebbe la quantifica-
zione dei contributi bianco e 1/f sia di origine elettronica sia magnetica, nonche
della componente shot e del’'RTN (Random Telegraph Noise), contraddistinto
da andamento lorentziano alle basse frequenze.

Un approccio descrittivo mirato ad includere tutti i termini appena discus-
si potrebbe quindi essere complicato in maniera arbitraria dal punto di vista
computazionale[3], tuttavia ai fini di questo studio si assume di considerare sol-
tanto il rumore termico e I’1/f, che sperimentalmente si sono dimostrate le voci

principali. Nell’ipotesi semplificativa di approssimare i rumori termico e shot a
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generatori totalmente incorrelati, & possibile stimare il valore critico di tensione

ai capi della giunzione al di sopra del quale quest’ultimo diviene dominante:

S1.shot < Sv,w/Rpur <= 2qI < 4kT/Rpur 1)

Vour = Rpurl < 4]€T/2q ~ 50mV.

Fissando pertanto 10 mV sui sensori ¢ ragionevole ricondurre l'informazione

OéHIQ 2

AfP

Sv.w = 4kTRpyr ad alta frequenza. L’esponente /3, di valore unitario secondo

contenuta nello spettro soltanto a S"l/ f [V2/Hz] = prima di feorner € a
il paradigma ideale del rumore 1/f, nelle giunzioni magnetoresistive viene fatto

variare in realta da 0.6 a 2 per il fitting dei dati.

2.2 L’analizzatore di spettro a cross-correlazione

In un tradizionale set-up di acquisizione a singolo canale il limite di sensi-
bilita raggiungibile dalla misura e fissato dal rumore equivalente in ingresso
del primo stadio di amplificazione: se il segnale non raggiunge questa soglia
(SNR=1)rimane quindi immerso nelle barba di rumore del front-end e non &
possibile rilevarlo.

I modesti valori resistivi di alcuni tra i sensori indagati (< 1 kOhm) implicano
bassi livelli di rumore termico, difficilmente misurabili con sufficiente accuratez-
za dalla strumentazione tradizionale. A motivo di cio l'intero studio di rumore
¢ stato eseguito con un analizzatore di spettro a correlazione precedentemente
sviluppato nel laboratorio del Prof. Sampietro.

La tecnica di cross-correlazione alla base del funzionamento dell’analizzatore
utilizzato permette di risolvere grandezze al di sotto del livello di rapporto
segnale-rumore unitario: l'informazione proveniente dal DUT viene elaborata
in parallelo da due canali indipendenti, ed € cosi possibile trarre vantaggio dalla
non correlazione tra i generatori equivalenti dei preamplificatori in ingresso alle
due catene analogiche.

Si & deciso di perseguire una lettura in tensione del rumore dei dispositivi piut-
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Figura 2.7: Schema concettuale dell’analizzatore di spettro a cross-correlazione

tosto che in corrente per via della loro limitata impedenza, come verra in seguito

giustificato piu chiaramente.

2.2.1 Principio di funzionamento

L’operazione di cross-correlazione implementata nell’analizzatore avviene a val-
le della lettura sincrona del DUT da parte di due canali identici e indipendenti,
che introdurranno inevitabilmente i rispettivi rumori elettronici nella misura.
Dal momento che i contributi di rumore delle due catene risultano incorrelati
I'esito della cross-correlazione tra i rispettivi segnali in uscita sara dettato sol-
tanto dall’informazione utile derivata dal DUT, uguale su entrambi i percorsi,
mentre tutte le componenti incorrelate vengono abbattute, e idealmente elimi-
nate assumendo di disporre di un tempo di acquisizione infinito.

In figura [2.7] viene proposto uno schema indicativo della strutturazione dello
strumento: ciascun canale si articola in un preamplificatore seguito da un ADC
e da un filtro passa banda che simboleggia l'operazione di DFT (Discrete Fourier
Transform) eseguita nel dominio digitale, la quale concretizza simultaneamente

N filtraggi a banda stretta, dove N rappresenta il numero di campioni acquisiti.
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Definendo allora

v1(n) = s(n) + wi(n) (2.2)

va(n) = s(n) + wa(n) (2.3)

con s(n) segnale proveniente dal DUT e wj(n), wz(n) i rumori incorrelati dei

due canali, la funzione di cross-correlazione & esprimibile come

Tp102(7) = Elva(n)vr(n + 7)]
= E[(s(n) + w1(n))(s(n + 7) + wa(n + 7))] (2.4)

= TS(T) =+ ms(mwl + m'wZ) T+ M1 M2

dove m, My, My indicano, rispettivamente, il valor medio di s(n), wy(n), wa(n).
La densita spettrale di potenza rilevabile tramite la misura si ottiene attraverso
la trasformata di Fourier di questa quantita; dal momento che il rumore sulle
due catene di acquisizione & a media nulla, come si evince dall’equazione [2.4]
esso € a livello teorico completamente eliminabile.

Nella pratica la trasformata di Fourier viene calcolata su N campioni, rappre-
sentanti N valori in frequenza discreti: si ripete tale procedura su Ng blocchi di
dati per poi estrarre una media frequenza per frequenza per ridurre 'influenza
delle fluttuazioni intorno allo zero dovute ai termini incorrelati.

Alla luce della descizione di questo processo si puod dunque comprendere quali
siano i fattori limitanti nella sensitivita dello strumento: il tempo di misura fi-
nito, responsabile delle oscillazioni casuali residue dovute al rumore incorrelato,
e le componenti correlate sui due canali, che incidono sul valor medio piutto-
sto che sulla dispersione del segnale e non sono quindi cancellabili con questa

tecnica.
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Figura 2.8: Front-end deputato alla lettura in tensione dei sensori; sono indicate tutte le
possibili fonti di rumore[9]

2.2.2 Scelta del front-end di lettura

Si e deciso di adottare un tipo di readout in tensione dei DUT, piuttosto che in
corrente, considerando che il range resistivo degli stessi appare confinato tra 100
Ohm e 10 kOhm circa: questo front-end si dimostra particolarmente idoneo per
la misura di dispositivi a bassa impedenza, poiché minimizza il rumore correlato
associato ai generatori equivalenti in ingresso dei due preamplificatori.

Riferendosi infatti alla figura [2.8] si definiscono le trasformate di Fourier dei
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segnali in uscita ai due canali di lettura:

Vi(s) =le, ] + [int ZpurGi] + [RF1(in— +ir1 + irF1)] 25)

+ [in+ ZpuTGi)

Va(s) = le, o] + lin+ ZpurGa) + [RF2(in— + ir2 + irF2)]
(2.6)

+ [int ZpUuTG2]
dove Zpyr € il termine significativo dell’impedenza del DUT e della capacita pa-
rassita dei collegamenti tra esso e i terminali non invertenti dei preamplificatori,

G1 e G2 i guadagni delle due catene di acquisizione:

Loy = Rpur
1+ sRpur(Cpur + Cp)
R
Gy =(1+—7— 2.7
v= o+ By 1)
Rpa
Go=(14+—2).
=1+ RQ)

I contributi e, iy, ¢,— costituiscono poi i generatori di rumore equivalente in
ingresso in tensione e in corrente degli operazionali, mentre igpr1,irF2,R1,  R2
sono dovuti al termico delle resistenze in feedback.

Le precedenti espressioni devono la loro validita alla preliminare assunzione di
indipendenza di tutti i generatori in esame; per semplicita ¢ altresi lecito assu-
mere in prima approssimazione G; = Go =G € iy = 91— =iy, .

Si puo osservare come i termini i,4, a causa della resistenza offerta dal DUT,
siano responsabili della generazione di una caduta di tensione ai capi di esso
che viene rilevata da entrambi i canali e simboleggia 1'unica fonte di rumore
correlato che non viene rigettata nella lettura.

In definitiva e utile disaccorpare il rumore di tensione equivalente in ingresso, di-

rettamente confrontabile con I'informazione traibile dal DUT, nelle componenti
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correlata e incorrelata:

6721,c0rrelated,in = 25?1 | ZDUT |2 (28)

~2 ~2 ~2 Ri%v i%4kT RF

0 4kT; (2.9)

n,uncorrelated,in — €n + (2% G2 G2 R + G2

la prima si configura come limite ultimo di risoluzione teoricamente perse-
guibile, la seconda, invece, subisce un’attenuazione proporzionale alla durata

dell’acquisizione.

2.2.3 Parametri di misura
2.2.3.1 Polarizzazione del DUT

I sensori magnetoresistivi testati tramite ’analizzatore sono stati polarizzati in
corrente con il criterio di sottoporli a circa 10 mV di tensione, in accordo con la
pratica consueta delle prove sperimentali in cui vengono impiegati.

A tal fine si & deciso di sfruttare direttamente 1'uscita a £10V del DAC pre-
sente sulla mainboard dello strumento, generalmente deputato a fornire il bias
necessario ai DUT, variando la resistenza di polarizzazione in funzione dell’im-
pedenza del dispositivo analizzato. Nello specifico & stata scelta Rpras di 47
kOhm per Rpyr inferiore a 600 Ohm, e Rgras di 1 MOhm per gli MTJ da 4
e 10 kOhm [Fig.2.9].

Occorre notare che il rumore termico connaturato a questa resistenza e responsa-
bile di una variazione di tensione ai capi del DUT che viene rilevata da entrambi
i preamplificatori e costituisce pertanto un termine correlato ineliminabile nel

readout: deve allora valere

4kTR2DUT
TRoae < \4KETRpyr (2.10)
BIAS
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Figura 2.9: Rete di polarizzazione dei DUT

che si traduce banalmente nella condizione Rpyr < Rpras, gia implicita nella
logica di utilizzare quest’ultima per imporre la corrente nel sensore.

Il resistore RsguynT da 1 kOhm visibile nella rete tra Rpras e il DUT svolge
invece una duplice funzione: viene letto in tensione da un INA allo scopo di mo-
nitorare il valore della corrente di polarizzazione e forma, insieme alla capacita
Crrrrer da 1 mF| un filtro passabasso passivo con polo a 160 mHz deputato

ad attenuare il rumore proveniente dal generatore Vprags.

2.2.3.2 Gestione della modalita di acquisizione via software

I parametri inerenti alla durata dell’acquisizione e il setting dei gradi di liberta
concessi dall’hardware sono gestibili tramite un’opportuna interfaccia grafica.
Si e discusso in precedenza come la procedura della DFT avvenga su N blocchi

da N campioni ciascuno, cosicche la durata globale della misura risulta:

Np

T = NpNTe = 2o

(2.11)
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Figura 2.10: Diagramma di funzionamento della singola catena di acquisizione

[9]

con T tempo di campionamento e RBW risoluzione in frequenza della den-
sita spettrale di potenza rilevata. Selezionando pertanto Np, Nyecora (dove
gnrecord — N) e il sampling rate il software calcolare automaticamente Ty e
RBW.

Va puntualizzato che la deviazione standard og della densita spettrale di poten-
za Sy relativa al rumore incorrelato presente sul singolo canale & inversamente

proporzionale al tempo di misura, come ribadito piu volte:

B Sy _ Sw
-~ V2TuRBW 2Nz’

gs

(2.12)

Nota Sy =~ 3.78 * 10717V2/Hz & richiesto, in base all’espressione [2.12], un
Np > 12 per poter studiare magnetoresistenze fino a 100 Ohm (con termico di
circa 1.27 nV\/E); coerentemente a quanto riferito le variabili Ny ecorqg € Np
per una specifica frequenza di campionamento sono state fissate entro i range,
rispettivamente, 1622 e 2040, cosl da rendere trascurabile il contributo di
Sw al rumore complessivo.

La figura (2.10) & esplicativa dei blocchi principali del canale di acquisizione:
all’utente e lasciato agio di scegliere tra varie alternative possibili la singolarita
del filtro passa alto in ingresso, funzionale alla rimozione dell’offset sul DUT,
nonche il guadagno del PGA (0.08+10) e la dinamica del’ADC a valle della
catena (+0.1++£10), in modo da sfruttare in maniera ottimale tutti i bit offerti
dalla conversione analogico-digitale.

Nel caso specifico dei sensori magnetoresistivi il polo del’HPF ¢ stato fissato
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a 530 mHz, mentre gli altri parametri sono stati adattati di volta in volta in
base all’escursione resistiva attesa del DUT e all’eventuale attivazione del passa
basso antialiasing a 5 kHz in uscita, a sua volta a guadagno impostabile tra 1 e
100.

Infatti ad alta frequenza il teorema di Shannon impone una f,,4, utile a rilevare
il segnale senza corruzione dovuta ad artefatti di aliasing, mentre a bassa fre-
quenza il limite ¢ dettato dal tempo necessario ad acquisire almeno due campioni
per periodo. Questi due requisiti non possono essere soddisfatti in contempo-
ranea per via della memoria finita del’ADC: a 100 MS/s, con 32MByte per
ciascun canale, essa viene saturata dopo circa 183 ms, stabilendo a ~5,46 Hz la
minima frequenza rilevabile a livello teoretico.

La risoluzione di tale problematica richiede percio la collocazione di un filtro
analogico anti-aliasing al termine della catena che, qualora abilitato, permetta
di adottare un sampling rate inferiore (fino a 100kS/s) e conseguentemente un
tempo di readout piu lungo, rendendo praticabile la misurazione del segnale fino
al range dei mHz.

Un ulteriore beneficio offerto da questa alternativa consta poi nella velocizza-
zione dell’elaborazione dei dati quando non ¢ richiesta una caratterizzazione
ad alta frequenza del DUT. A tal proposito, per ottimizzare le tempistiche di
lettura, ognuno degli spettri riportati nel paragrafo seguente rappresenta una
fusione tra gli esiti ottenuti da due letture distinte, una con fsampiing di 100

MHz e laltra di 100 kHz.

2.3 Spettri di rumore dei sensori

Sulla base del modello proposto in precedenza [Par.2.1.3], gli spettri costruiti
tramite 1’analizzatore appaiono significativi del raccordo tra componente 1/f e
rumore bianco, il quale rappresenta il limite ultimo di detection ad alta frequen-
za.

Il flicker noise, di entita direttamente proporzionale alla caduta di tensione sul
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sensore, non si dimostra connaturato solo alla cinetica degli elettroni, ma so-
prattutto al comportamento magnetico intrinseco del DUT: la semplice modula-
zione della corrente di polarizzazione, grazie alla quale si bypassa 1’1 /f di natura
elettronica associato ai componenti della catena analogica, risulta pertanto in-
sufficiente ad abbatterlo proprio a causa della complessita della sua natura.

La risoluzione in tensione raggiungibile da una misura arbitraria dei sensori
consta nel valore ottenuto integrando lo spettro entro il range di frequenze ma-
gnetiche d’interesse: se per semplicita si assume quindi di "agganciarsi' a una
sinusoide a una specifica fragnete € di effettuare 'operazione di readout con
banda di 1 Hz intorno ad essa come nel caso del doppio lock-in, il minimo se-
gnale che si riesce a risolvere (SNR=1) sara quantificato dal valore dello spettro
in quel punto.

Quanto appena riferito ha chiaramente validita per una lettura lineare della ma-
gnetoresistenza affine quella a cui si auspicherebbe di pervenire nell’esperimento
LOCSENS,; se cioe la variazione magnetica derivante dal campione biologico non
si ripercuotesse in un mutamento del punto di lavoro. Se invece, come accade
allo stato attuale,non ¢ soddisfatto questo principio, nella misura si continua
a pagare il rumore intrinseco rilevato intorno alla continua, senza beneficiare
quindi della doppia demodulazione.

Per quanto riguarda invece il progetto UMANA, in cui lo stmolo magnetico
originato dalla linea di corrente non é sinusoidale,un approccio elementare puo
constare nell’integrazione del rumore nella banda di 1 kHz, coerentemente alla
dinamica temporale degli spikes neuronali emulati.

La conversione in termini di sensibilita magnetica avviene poi alla luce della
conoscenza di % nell’intorno dei punti di lavoro via via fissati: queste infor-
mazioni sono state tratte dalle curve rappresentanti la resistenza dei DUT in
funzione del campo magnetico passando da Hpc=0 mT ad Hy;4x, che descri-
vono il loro comportamento nella transizione dallo stato resistivo Rp a Rap.
Per semplicita, in questa analisi non e stata considerata la riduzione di sensibi-

lita, provocata dall’isteresi.
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Figura 2.11: Relazioni caratteristiche normalizzate rispetto allo stato resistivo Rpdi ciascun
sensore

L’immagine [2.11] raffigura le curve caratteristiche dei sensori normalizzate sul-
la grandezza di Rp, e permette di apprezzare la variabilita osservabile nella
pendenza del tratto lineare, nell’estensione dell’area isteretica e nell’escursione

resistiva che qualificano le giunzioni.

2.3.1 Il rumore di tensione

La figura [2.12] riporta, per ciascuna classe di sensori analizzata, gli spettri di
rumore in tensione sia con Hpc =0 mT, sia con polarizzazione volta a garanti-

re (‘fT}zH pcMmax secondo il modello elaborato per la prova LOCSENS, sia con

4R
dH MAX °

Il fenomeno di accentuazione del rumore al crescere del parametro %, apprez-
zabile in tutti i DUT, conferma un trend gia riscontrato in letteratura[4].

L’incorrenza di disturbi a bassa frequenza, tipicamente a 50 Hz e ai suoi multi-
pli, hanno reso imprescindibile un’operazione di fitting delle curve preliminare al
calcolo di qualsiasi stima di risoluzione quantitativa. Ai fini di effettuare questo
processo € stata sfruttata la modellizzazione dello spettro spiegata nella sezione

[2.1.3], dove per il termine proporzionale a 1/f” si & impiegato 3 variabile tra
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0.7e 1.

2.3.2 Conversione degli spettri in risoluzione magnetica

Per ogni dispositivo studiato con l’analizzatore ¢ stata scelta la corrente di
polarizzazione con il criterio di sottoporre la giunzione a 10 mV nel caso di
bias magnetico nullo. Quando veniva modificato il punto di lavoro rispetto a
tale condizione si registrava il nuovo valore di tensione sul DUT per validare la
variazione resistiva sulla base dei valori attesi secondo le curve caratteristiche.
A valle di questa prassi € lecito pervenire alla traduzione in termini di rumore

magnetico, che si fonda sul calcolo dell’equazione

sV
OH = -

= (2.13)
DUT gf

Gli spettri di rumore in termini di campo magnetico sono riportati nella fi-
gura [2.14]. Per quanto spiegato in precedenza essi rappresentano, frequenza
per frequenza, il minimo segnale che & possibile discernere dal fondo di rumo-
re del dispositivo nell’ipotesi di doppia demodulazione efficace con banda 1 Hz
nell’intorno della specifica. fy,qgnete, 0ssia considerando confinabile in AC tutta
I'informazione magnetica acquisita.

Si puo evincere come tutte le magnetoresistenze in esame, pur dimostrando
massimo rumore di tensione per % M Ax broprio in questo frangente garanti-
scano anche il miglior rapporto SNR raggiungibile: se si prescinde quindi dal
peculiare esperimento biologico che sono volti a monitorare, cid ne suggerirebbe
indubbiamente I'utilizzo, anche nel caso di LOCSENS, proprio in tale condizione

operativa.

2.3.3 Considerazioni sui risultati delle misure

La sovrapposizione grafica degli spettri di rumore magnetico delle giunzioni con-
sente di apprezzare le prestazioni teoricamente espletabili da ciascun DUT e di

confrontare quantitativamente i risultati ottenibili nei diversi casi.
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magnetica. Per ciascun DUT i punti di lavoro sono evidenziati sulla relativa caratteristica
R-H
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I,bias [uA] dR/dH dR/dH dR/dH
@Hdc=0 mT @Hdc=3.5 mT @Hdc=5/7 mT
[10~4*0Ohm/T]  [107*Ohm/T]  [1074*Ohm/T]

MTJ MgO 10 1,033 1,39 21 66,84
kOhm

MTJ Mgo 2,222 1,56 15,40 94,41
4 kOhm

MTJ Mgo 17,118 0,08 0,47 1,39
600 Ohm

MTJ AlOx 88,695 0,07 0,10 0,11
120 Ohm

GMR 14,838 0,03 0,26 0,27
600 Ohm

Figura 2.13: Sintesi dei valori di Ipyr e % al variare della polarizzazione magnetica per
le diverse tipologie di sensore

Il grafico [2.15] indica infatti il campo minimo rilevabile, con lettura a banda
stretta, nelle diverse porzioni spettrali quando si sceglie di far lavorare il senso-

re con ossia dove e stata riscontrata la massimizzazione del rapporto

dR

dH MAX’
segnale-rumore. E’ stato tralasciato il caso del’MTJ con AlOx di tunnelling,
che oltre ad essersi dimostrato poco competitivo nella comparazione in materia
di SNR, isteresi e TMR con gli altri sensori non tollera gia valori leggermente
superiori a 10 mV ai suoi capi, ponendo problemi di affidabilita.

Si nota come i dispositivi meno resistivi, che spianano al loro rumore termico
entro il range dei 200/300 Hz, assicurano i limiti di risoluzione piti contenuti alle
basse frequenze finora esplorate nel progetto LOCSENS (f <100 Hz) e poten-
zialmente eligibili per UMANA (f <10 kHz) , mentre gli MTJ da 4 e 10 kOhm
raggiungono la loro feorner @ centinaia di kHz e diventano i sensori maggior-
mente performanti in tale regione dello spettro.

Per gli MTJ MgO ¢ lecito supporre che, a seguito dell’assottigliamento del free
layer negli esemplari da 600 Ohm finalizzato alla linearizzazione della loro ca-
ratteristica, la transizione verso il comportamento superparamagnetico di tale

strato comporti la minimizzazione delle pareti di dominio, e con esse delle loro

fluttuazioni.

50



Minimum detectable field in 1hz BW (T) Minimum detectable field in 1hz BW (T)

Minimum detectable field in 1hz BW (T)

T T T T
— MTJ MgO 10kOhm
L i ~———DC Field= 0 mT
Lnr M‘"“‘»L/‘J DC Field= 5.2 mT
| WWW DC Field= 3.5 mT
u A st s sgoine |
1u o -
100n |
T T T T
1 10 100 1k 10k 100k
Frequency (hz)
10p
MTJ MgO 4kOhm
—DC Field=0 mT
DC Field= 3.5 mT
DC Field= 5 mT
1p o
100n o
10n o 4
T T T T T -
1 10 100 1k 10k 100k
Frequency (hz)
10p T T 3
nl MTJ MgO 6000hm 3
f ——DC Field= 0 mT ]
f\\vv\ DC Field= 5 mT E
H m | ~———DC Field= 3.5 mT 1
J\J ‘| 1
wyl P f\ \A 3
1 4
L ;
et ) _m‘\r‘,‘\‘,‘”“‘ W v"\/J ‘ ]
1 ik oy ]
sV Vbbb rng
; I 4
100n - h l B
| ]
Wik k| 3
W “;w‘m‘u J I 1
- LR NTRETIRO PRN
I “4\ ]
10n T T T
1 10 100 1k

Frequency (hz)

o1



MTJ AlOx 1000hm
—DC Field=0mT
DC Field= 5.25 mT

1n o JT ~———DC Field= 3.5 mT E

100n

Minimum detectable field in 1hz BW (T)

10n
10
10p
(GMR 6000 hm
—_ ——DC Field= 0 mT
- |~ DC Field= 3.5 mT
DC Field= 7 mT
=
o
~
=
i
£ 1p4
o
2
&
<
el
&
153
8
[
kel
€ 100n -
=]
£
£ ‘
= |
= \
T T
1 10 100 1k

Frequency (hz)

Figura 2.14: Spettri di rumore magnetico dei sensori nei tre diversi punti di lavoro
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A conclusione di questo studio sono stati integrati gli spettri di rumore magne-
tico con banda 1 Hz in continua e nell’intorno di finagnete =1 kHz per raffron-
tare i minimi segnali rilevabili, rispettivamente, dalla singola demodulazione a
feorrente (0, Pill in generale, quando si osserva l'impatto di una variazione ma-
gnetostatica a feorrente £ fmagnete, come accade in LOCSENS) e da un doppio
lock-in efficace (quando si osserva la sola informazione AH 4¢). In particolare
nel primo caso non si beneficia della reiezione dell’l/f magnetico e il minimo
campo misurabile ¢ dato dalll’integrazione dello spettro tra la DC (0.1 Hz) e 1
Hz, dove la giunzione risente massimamente del flicker noise.

La seconda riga della figura [2.16] & invece indicativa delle prestazioni raggiun-
gibili sulla demodulazione a f.orrente con filtraggio a banda 1 kHz, condizione
potenzialmente rappresentativa dell’esperimento UMANA.

I’MTJ da 600 Ohm, che vanta la maggior estensione del tratto lineare della
caratteristica R-H, si dimostra vincente nel confronto proposto: esso e peraltro
il dispositivo meno soggetto all’isteresi, e qualora venisse considerato anche que-

sto parametro addizionale ci si attenderebbe un ulteriore incremento del gap di
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MTJ MgO 600 MTJ) MgO 4
Ohm kOhm
DOPPIO LOCK-IN EFFICACE [Be¥iNal 3.24nV 61.15 nV

=>Risoluzione @ 1khz (0.42ppm) (0.31ppm) (6.89 ppm)
(1 Hz BW) 93.9nT 13.6 nT 29.17 nT

UMANA 236.37nV 196.71 nV 8.628 pv
=>Risoluzione 1hz-1khz BW [pdR:FE ] e0)) (18.82ppm) (972.15ppm)
5.916 puT 825.696 nT 4.116 uT
LOCSENS 139.4 nV 102.3 nV 3.343 v
= Risoluzione DC-1hz (15.613ppm) (9.788ppm) (376.67ppm)
3.489 uT 429.407 nT 1.5947 pT
Figura 2.16: Stima dei risultati raggiungibili dai diversi tipi di sensori per — nei
dH MAX

differenti contesti di biosensing affrontati

performance a suo vantaggio rispetto alle altre giunzioni.

I GMR, benche appaia il meno prestazionale, & comunque d’interesse pratico
poiche rappresenta I'unica tipologia di sensore che si avvale della contiguita tra
piano sensibile e campione biologico [2.1.1.3], del quale puod quindi cogliere lo
stimolo magnetico senza attenuazioni.

La scelta di esprimere le quantita in esame in parti per milione consente di con-
frontare la sensitivita teorica garantibile dai sensori con le potenzialita dell’elet-
tronica di readout, per comprendere quale sia ’oggetto limitante nella misura.
A titolo di esempio il lock-in custom implementato nella piattaforma LOC-
SENS riesce a risolvere 1 ppm, mentre lo strumento commerciale in dotazione
al laboratorio HF2LI della Zurich Instruments raggiunge circa 30 ppm. Questo
argomento verra riaffrontato piu dettagliatamente nei prossimi capitoli, in vista
di approdare a delle soluzioni in grado di ottimizzare separatamente ciascuno

dei due esperimenti.
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Capitolo 3

Progetto LOCSENS e

ottimizzazione del doppio

lock-in

La riflessione sulle criticita emerse nell’esperimento condotto tramite la piatta-
forma LOCSENS [Par.1.2.4] ha suggerito la necessita di agire sia sul processo di
fabbricazione del sensore sia sui principali parametri di misura ai fini di giovare
pienamente dei benefici offerti dal doppio lock-in.

Il criterio guida di questa attivita consta nel ricorso ad un sensore polarizzabi-
le in Hpe =0 mT, contraddistinto da una porzione lineare della curva R-H a
pendenza costante e centrata nel suddetto punto di lavoro, e nella stimolazione
magnetica dello stesso attraverso una sinusoide H 4¢ "grande", ossia capace di
esplorare 'intera regione compresa tra i due stati resistivi saturati.

A tal fine sono state condotte delle prove preliminari con il lock-in commer-
ciale HF2LI della Zurich Instruments, sfruttando delle bobine opportunamente

dimensionate per la generazione magnetica.
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3.1 Selezione del sensore

Le conclusioni alle quali si era giunti a proposito delle figure di merito di un
ipotetico dispositivo ideale sono riassumibili come segue:

-Punto di lavoro in Hpc =0 mT. Cio permette alle beads di causare unicamen-
te una variazione di ampiezza AH ¢ della sinusoide magnetica di stimolazione,
veicolando cosi tutta l'informazione utile a feorrente + frnagnete [Eq.1.7]
-Tratto lineare della caratteristica centrato nello zero magnetico e ad elevato
range dinamico, cosi da massimizzare 'ampiezza Hac della sinusoide di sti-
molazione a fragnete con il quale viene percorso. Le beads sono responsabili
di una perturbazione percentuale di tale valore, percio dall’incremento di H 4¢
discende quello del segnale stesso.

-Pendenza % costante e massima nella regione lineare: in tale situazione il
limite di risoluzione garantibile dalla giunzione risulterebbe infatti minimo e
stabile.

A livello pratico si € pensato di prendere in considerazione 'MTJ con Rp di
circa 600 Ohm studiato nella sezione precedente il quale, benche ancora lonta-
no dall’adesione a queste specifiche, rappresenta il dispositivo piu prestazionale
disponibile allo stato dell’arte.

Il minimo campo magnetico da esso teoricamente rilevabile per fragnete >

feorner nelle condizioni fin qui descritte sara:

VI TReens 3,046V

dR - 4
Lns 2B 171204007983 % 10'0hm/T

0H =

~ 220nT.(3.1)

3.2 Generazione del campo magnetico AC

Ai fini di dare origine a una sinusoide magnetica di ampiezza controllata capace
di stimolare il dispositivo sono stati definiti i parametri di un coil ideale,sia sulla
base degli obblighi dimensionali sia della corrente massima gestibile con lo spe-
cifico set-up. In un secondo tempo, dopo aver giustificato I'inadeguatezza nelle

misure ad alta frequenza dell’elettromagnete finora impiegato per polarizzare i
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Figura 3.1: Caratteristica R-H del’MTJ da 600 Ohm

dispositivi, sono state realizzate fisicamente delle induttanze ispirate al modello

elaborato.

3.2.1 Dimensionamento della bobina ideale

L’impiego di un solenoide pilotabile in tensione a fy,qgnete per modulare il campo
magnetico a cui & sottoposta la giunzione sembra costituire la modalita piu
intuitiva per spostare I'informazione d’interesse a frequenze magnetiche superiori
ai 100 Hz attuali.

Si consideri per semplicita il caso di un coil ideale con gap privo di traferro, di
lunghezza infinita: il passaggio di una corrente attraverso i suoi avvolgimenti
determina la generazione di un campo magnetico uniforme al suo interno e nullo
fuori, diretto assialmente; € inoltre sufficiente invertire la polarita della corrente
per invertire la direzione delle linee di forza[Fig.3.2] .

Questa modellizzazione elementare ci permette di pensare a un set-up in cui
la basetta del sensore viene inserita direttamente all’interno della bobina, cosi
da sfruttare la coplanarita tra il campo da essa generato e lo spazio 2D a cui

rispondono gli MTJ con la loro escursione magnetoresistiva.
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| t

Figura 3.2: Andamento delle linee di forza del campo magnetico generato dallo scorrimento
della corrente negli avvolgimenti della bobina

E’ pero opportuno approfondire quali siano i vincoli dimensionali e i fattori di
perdita legati alle non idealita dell’oggetto in cui si incorre nella progettazione
del sistema di misura complessivo.

In particolare a partire dalle formule del campo magnetico originato da un
solenoide infinito si ricava la dipendenza del prodotto campo*frequenza dalla

sua geometria:

n
Bcoilinfinito = Mo TIcoil (32)
2
n
Leoitinfinito = o TWG2 (3.3)
Viax
Teoit = 4
coil UJLcoil (3 )
~ Vmax
- Bcoilinfinitow =7 (35)
7[71'(12

dove L.y ne indica I'induttanza, [ la sua lunghezza, n il numero di spire e a il
) )

loro raggio. Si desidera massimizzare questo fattore in vista di pilotare il coil

progettato con uno strumento operante in anello aperto, caso per cui si riesce

a generare la massima sinusoide magnetica solo finché non inizia a contare la
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risalita induttiva dell’oggetto in frequenza, che impedisce di forzare la corrente
voluta nelle sue spire.

Un primo vincolo ¢ dettato da a, che deve valere almeno 1,3 cm per poter allog-

n
T

giare il chip al suo interno, un secondo, invece, dal rapporto 2, che deve essere
tale da consentirne ’assimilazione ad un cilindro su cui scorre uniformemente
la corrente. Per garantire cio, scegliendo un filo da 1.3 mm di diametro (per
motivi che verranno in seguito chiarificati), il caso limite per contenere il valore
di questo rapporto risulta quello in cui gli avvolgimenti appaiono contigui ma
non sovrapposti: pertanto % = YI5MM 1 341

pposti: p = . =1 .
Fissata questa grandezza e allora necessario scegliere la lunghezza dell’induttore
che consenta di soddisfare il trade-off tra ’esigenza di massimizzare il rapporto
campo™*frequenza e quella di continuare a riportarsi all’approssimazione di sole-

noide infinito.

In particolare passando all’adozione del modello di solenoide finito sottile

C+12)  (—12)
Va2 + (z+1/2)2 a2+ (z—1/2)2

) (3.6)

Ho 1
Bz,coilfinitosottile = ?Tlcoil(

si € derivata l'espressione della lunghezza minima atta a garantire un’intensita
di campo al centro della bobina pari almeno al 90 % di quanto si ottiene nel

caso ideale:

po 1 1
Bz:O coil finitosottile = *7Icoil7(3 7)
’ 21 Vaz+12/4
B %%Icoil L
- R . @212
2=0.coil finitosottile _ VR 00% — 1 = 5,3684cm.(3.8)
Bcoilinfinito I‘LOTICOil
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Ponendo /=6 cm si ripete poi il calcolo per il campo assiale agli estremi del coil,

uguale al 53% circa rispetto alla posizione centrale:

(3.9)
Ho 1 1
Bz* coil finitosottile — — 1o 3.10
—1/2,coil finitosottil 5 1ot e (3.10)
Bz: coil finitosottile 2 12/4
Yzcoifinitosoutite _ VO + B/ g ocae (3.11)
Bz:(),coilfinitosottile a? + R

Globalmente quindi la sua entita verra al piu attenuata di un fattore 2 rispetto
al solenoide infinito, a dipendenza della posizione del sensore entro il gap.

Uno fra i migliori candidati come filo per fabbricare gli avvolgimenti potrebbe
essere il rame smaltato SWG 18 (AWG 16, da 1.25 mm nominali di diametro),
dal momento che la sua ampacita permetterebbe di sfruttare tutta la dinami-
ca teorica di £4A del KEPCO, alimentatore di potenza in grado di erogare
una corrente proporzionale a una tensione analogica (banda + 6 kHz). Questa
scelta, rispetto al caso del filo d’acciaio rivestito, consente infatti di abbattere
la potenza dissipata per effetto Joule approssimativamente di un fattore 10,in
maniera proporzionale al rapporto tra le resistivita dei due materiali. Per le
valutazioni numeriche si & assunto un diametro del filo di 1.3 mm, valore con-
servativo rispetto a quello della massima tolleranza stimata nel datasheet.

Una volta ultimata la definizione delle grandezze in gioco appare opportuno
rivalutare l’entita del campo magnetico generato considerando ora il modello,
piu significativo del caso reale, di solenoide finito spesso.

Siano a;=1.3 cm il raggio interno dell’induttore e ae=1.3cm+1.3mm=1.43cm

quello esterno. La perdita registrata al centro dell’asse ¢ pari all’'l% circa:

/2 l 2 2
Bz,coilspesso = Lﬁlcoil (Z + 1/2) In (a2 i 22 i (Z s / )
2(a2 —a1) 1 (a1 + /a2 + (z + 1/2)?

(3.12)

—(z=1/2)In <<a2 + Va3 (2 - 1/2)2>

(a1 + /a2 + (z — 1/2)?
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_ po l1ln ait(/er
Bzf coilspesso 2(az—a1) le ( (a1t 2+l 22
=0,coilspesso _ ! /2 ~99%. (3.13)

KEonr
2 1 cozl /724_[2/4

Bz:O,coilsottile

I valori di resistenza e induttanza di un solenoide cosl costruito costituiscono il

fondamento per la rappresentazione dell’oggetto nell’analisi in frequenza:

Ryrax = pwire2man ~ 55mOhm (3.14)

n2
L= MOTMQ ~ 25uH (3.15)

dove pyire >~ 0.01435 Ohm/m e n= 6 cm/1.3 mm ~ 47.
Infine I'intensita del campo Hac,amax approssimativamente raggiungibile sul-
I’asse con +4A di corrente, che sara responsabile della stimolazione della giun-

zione magnretoresistiva, ¢ quantificabile come

HMAX =0. 5,u(] I IJVIAX ~ +2mT. (316)

3.2.2 Scelta del set-up di generazione

E’ indispensabile premettere che in fase di progettazione del sistema deputa-
to ad originare la sinusoide magnetica non era ancora stato condotto lo studio
con l'analizzatore di spettro: pur essendo quindi noto il limite di risoluzione
intrinseco del sensore, derivabile dalla conoscenza del rumore termico e di %
nell’intorno del punto di lavoro, non appariva ancora chiaro in che range di fre-
quenze potesse essere effettivamente raggiunto.

In aggiunta, non disponendo del KEPCO in maniera continuativa, sono stati
svolti degli esperimenti preliminari ricorrendo al lock-in commerciale HF2LI in
dotazione al laboratorio, di cui un canale veniva impiegato per la generazione
di un segnale AC a fy,agnete da erogare alla bobina.

Il primo fattore penalizzante legato allo strumento ¢ dettato dal suo limite in

corrente a £100mA, che causa un abbattimento di Hac pax di un fattore 40
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Rchannel(50 Ohm)+10 Ohm+Rcoil

VA
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1 Lcoit
\/_éz= PN -

+-6V

Figura 3.3: Erogazione della corrente al coil in anello aperto con uno dei canali d’uscita
dello Zurich

rispetto alle stime precedenti [Eq.3.16]: si impostano dunque 6V sui 50 ohm in
uscita al canale + 10 ohm messi in serie per arrivare a tale escursione massima
[Fig.3.3].

Al crescere della frequenza del segnale applicato prevale il comportamento in-
duttivo del coil, e si registra cosi una risalita lineare della tensione ai suoi capi.
L’assenza di feedback sulla corrente impedisce di continuare a forzare nelle spire
il valore desiderato di 100 mA, con conseguente decremento del segnale magne-
tico a valle della singolarita dettata da Tsoenoide = m La perdita del
segnale di corrente volto a originare il campo associata a questo fenomeno segue
un andamento di 20 dB/dec e si configura come secondo importante limite del
set-up: in tale regione spettrale si attende infatti una degradazione di 10 dB/dec

del rapporto segnale/rumore nonostante ’abbattimento teorico del rumore 1/f

di 10 dB/dec.

3.2.3 Realizzazione pratica dei solenoidi

Prima di procedere alla fabbricazione di eventuali induttori ispirati ai parametri
canonizzati nel paragrafo [3.2.1] si & caratterizzato 'elettromagnete precedente-
mente adoperato sia per tracciare le curve R-H sia per polarizzare i dispositivi.
A tal proposito ¢ stato usato il lock-in impostando una sinusoide di escursione
4 5V sulla 50 Ohm in uscita al canale, e si &€ misurata la tensione ai capi del-
loggetto conducendo uno sweep della frequenza tra 1 Hz e 20 kHz.

Dalla fugura [3.4] si osserva un aumento della caduta di tensione sull’oggetto
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Figura 3.4: Ampiezza e fase del segnale di tensione sull’elettromagnete al variare di fmagnete
g e g g

di +3dB gia a meno di 10 Hz, imputabile all’elevata induttanza dovuta alla
presenza di un nucleo ferromagnetico: da cio discende I'impraticita nell’imporre
la corrente voluta nelle spire gia a pochi Hz, che rende ’elettromagnete non
idoneo in AC. Inoltre il comportamento riscontrato non si dimostra assimilabile
a quello di una bobina ideale, in quanto la pendenza dell’incremento del segnale
non ¢ a +20 dB/dec ma a circa +10dB/dec, forse a motivo delle perdite dovute
al core metallico.

Per quanto concerne la realizzazione dei solenoidi, assumendo i 100 mA erogabili
dallo Zurich come tetto massimo di corrente, ¢ parso sufficiente usare del filo
d’acciaio rivestito di differenti tipologie, contraddistinto da capacita di corrente
inferiore rispetto al rame e da resistivita circa 10 volte maggiore. Se si sceglie ad
esempio un filo AWG 20 con diametro di 0.81 mm, approssimando per eccesso
questo valore a 0.9 mm, il numero minimo di avvolgimenti, secondo la prassi
indicata nel paragrafo [3.2.1], sale a circa 60.

Oltre a seguire la logica di dimensionamento sviluppata in precedenza occor-
re sottostare alla condizione L.,y > 200 nH, contributo indicante 'induttanza
spuria connaturata ai cavi BNC che veicolano il segnale dal lock-in alla bobina.

Sono stati costruiti vari tipi di induttori, differenti per quantita di spire ri-
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Figura 3.5: Ampiezza del segnale di tensione al variare di fmagnete per due diverse tipologie
di coil

spetto al valore minimo per 'assimilazione a cilindo continuo e per lunghezza,
eventualmente ridotta al di sotto della soglia dei 6 cm con parziale sacrificio
dell’aderenza al caso ideale. Gli oggetti cosi ottenuti presentano L,; compresa
tra 100 e 400 uH e R.o;; ~500 mOhm.

I grafici in figura [3.5] riportano a titolo esemplificativo le caratterizzazioni in
frequenza di due solenoidi. Va comunque puntualizzato come l'incremento di
tensione non dipenda soltanto dalle caratteristiche impedenziali dell’oggetto in
esame ma anche dalla modalita con la quale si forza la corrente, ossia dalla
scelta del rapporto tra la resistenza in uscita al canale,utile alla polarizzazione,
e quella del coil, valore che fissa la caduta sulla spira in continua. E allora possi-
bile, in conclusione, ragionare in termini di frequenza alla quale la componente
induttiva eguaglia quella resistiva per operare un confronto tra le diverse solu-
zioni implementate. Imponendo a tal proposito la condizione R, = 27 f Leoi

si perviene a una gamma di frequenze di ~ 250 Hz+1 kHz.
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3.3 Lettura dei dispositivi

L’alimentazione del sensore viene gestita tramite un secondo canale d’uscita del
lock-in, a cui viene aggiunta in serie una resistenza almeno dieci volte superiore
a Rsensore per convertire la tensione in corrente. L’ampiezza del segnale appli-
cato ¢ stata scelta in modo da mantenere, come di consueto, Vac sensore al di
sotto di 10 mV.

Il segnale acquisito dalla giunzione viene prima demodulato alla frequenza frqgnete,
il risultato e reso poi disponibile, con un opportuno fattore di guadagno, su uno
dei canali ausiliari analogici del lock-in per poter essere applicato al secondo
input per la demodulazione a foorrente- Invertendo 'ordine delle operazioni ed
effettuando prima la demodulazione a f.orrente si produce invece un grande se-
gnale in continua con una piccola componente sinusoidale a fragnete ad €sso
sovrapposta, non piu visualizzabile con la seconda demodulazione per fr,qgnete:
pertanto si € sempre preferito seguire l'iter sopra descritto, al prezzo di perdere
la possibilita di leggere 'informazione inerente al valore resistivo derivante dalla
singola demodulazione a feorrente -

Mentre il limite nella selezione della massima fpqgnete ¢ definito, come si ¢
visto, dalle prestazioni dell’induttanza, quello di feorrente discende dal polo
legato alla magnetoresistenza dell’MTJ: nel caso in esame ¢ possibile lavora-
re fino a 250 kHz, benche appaia sufficiente limitarsi a poco piu di 10 kHz
per abbattere I'1/f dell’elettronica. Si deve inoltre evitare di ricadere nel caso
feorrente = N fmagnete, affinche non si verifichi coincidenza spettrale tra le ar-
moniche di ordine superiore.

L’esito di questi esperimenti conferma una grande lontananza dall’obiettivo di
ottimizzazione iniziale, in quanto ¢ sintetizzabile nell’osservazione di un piccolo
segnale a feorrente + fmagnete di cui non si riesce nemmeno a risolvere una va-
riazione del 10 %.

Infatti, come gia accennato [1.2.4], I'informazione minima che lo strumento con-

sente di discernere dal rumore di fondo & quantificabile in circa 30 ppm con

65



banda 1 Hz: cio si traduce, fissando 10 mV ai capi del dispositivo, in

Vimin 10mV « 33/10°

§H = =
17.12A % 0.07983 % 1040hm/T

~ 24uT(3.17)

Isens adH Hpo=0mT

superiore di circa tre ordini di grandezza rispetto al LOD del sensore.
Simultaneamente va considerato che con I..; < £100 mA si perviene ad
Hac,max =50 pT, evidentemente confrontabile con il limite di risoluzione sta-
bilito dall’elettronica.

In definitiva e stato chiarito come percorrendo questo iter non sia fattibile giun-
gere alla generazione di una sinusoide magnetica "ampia" di cui il sensore rileva

un piccolo cambiamento percentuale.

3.4 Alternative di progetto e sviluppi futuri

La consapevolezza della ridotta dinamica della sinusoide magnetica originabile
con lo Zurich rende imprescindibile il ricorso ad un sistema di generazione atto
ad erogare una corrente di entita superiore alla bobina. I KEPCO, con +4A,
assicurerebbe il raggiungimento di un valore di picco di £2 mT, mantenibile
anche in fase di risalita induttiva della tensione sul coil in virtu del feedback
negativo sulla corrente.

Un vantaggio ulteriore correlato all’utilizzo del sistema LOCSENS ¢ poi rappre-
sentato dalla possibilita di leggere la parte per milione grazie alle performance
del lock-in custom, il che si tradurrebbe, con il dispositivo in esame, in una riso-
luzione minima, in linea con quanto visto nella [3.17], di ~720 nT. Il rapporto
720nT/2mT suggerisce la possibilita di vedere una variazione di 3-4 parti su
10000 dell’ampiezza massima di H ¢, in maniera conforme all’impatto atteso
sul segnale a fp,qgnete da parte delle beads.

La banda del KEPCO impedisce di superare frequenze magnetiche di 5/6 kHz,
ma alla luce dell’esito delle analisi di rumore affrontate & palese come in questo
range gli MTJ da 600 Ohm raggiungano gia il basello del loro rumore termico.

Se invece si pianifica di ricorrere ad eventuali dispositivi piu resistivi, sempre
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polarizzabili in Hpc=0 mT e con spettro assimilabile a quello degli MTJ da 10
e 4 kOhm testati [2.14], tale limitazione, pur non consentendo di spingersi oltre
la loro feorner, permette comunque di pervenire a LOD in termini di campo
dell’ordine di grandezza delle centinaia di nT. In futuro sarebbe in definitiva
interessante concretizzare un’attivita di questo tipo, eventualmente rinunciando
a lavorare in assenza di polarizzazione magnetica (condizione che gioverebbe
solo per l'esperimento specifico) e tornando a fissare il bias nel punto a deriva-
ta massima della curva R-H per sfruttare le migliori prestazioni garantibili dai
sensori. Si guadagnerebbe cosl un’amplificazione di almeno un fattore 10 del-
la j—ﬁ e, conseguentemente, una riduzione proporzionale del piu piccolo campo

magnetico osservabile.
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Capitolo 4

Progetto UMANA e

generazione di campi
magnetici AC tramite

current lines

Il progetto UMANA si prefigge come goal finale quello di rilevare in tempo rea-
le lattivita fisiologica di una coltura neuronale cresciuta on chip, ricorrendo a
dodici sensori magnetici in parallelo. Nonostante il numero limitato di dispositi-
vi gestibili simultaneamente rispetto al caso del sensing elettrico convenzionale,
I’approccio magnetico che ci si prefigge di esplorare per la prima volta con UMA-
NA presenta il vantaggio di non richiedere 'utilizzo di elettrodi per contattare
i neuroni. Il campo magnetico, infatti, a differenza di quello elettrico non viene
schermato dagli ioni contenuti in soluzione e si presta pertanto ad essere osser-
vato anche a distanza maggiore.

La difficolta connaturata a questa tipologia di misura innovativa discende dal

basso stimolo magnetico prodotto dai segnali neuronali, non di rado inferiore

68



alle decine di nT che ad oggi rappresentano l'ordine di grandezza risolvibile
dalle magnetoresistenze operanti a temperatura ambiente. Da tale considera-
zione discende la particolare attenzione prestata all’ottimizzazione del rapporto
segnale-rumore.

Una prima fase di attivita sperimentale ¢ stata allora concepita in vista di sfrut-
tare gli MTJ disponibili per leggere segnali, atti ad emulare gli spikes neuronali,
compatibili con i loro LOD intrinseci.

Per riprodurre in maniera semplice la dinamica dei potenziali d’azione, in parti-
colare, sono state impiegate delle linee di corrente deposte al di sopra dei sensori,

come riportato nella figura [4.1].

4.1 Caratteristiche del chip e selezione dei pa-
rametri di progetto

A differenza del progetto LOCSENS, in cui era stato messo a punto un modello
ottimizzato volto a guidare nella scelta della polarizzazione magnetica dei di-
spositivi, per questo nuovo esperimento ci si svincola dalla problematica legata
alla ripercussione del segnale derivante dalle beads sia su Hpc che su H ¢, e
conseguentemente ¢ lecito pensare di far lavorare il sensore nella condizione che
in assoluto ne massimizza il rapporto segnale-rumore.

Le giunzioni verranno quindi polarizzate, alla luce dei risultati presentati nel ca-
pitolo dedicato, nel punto a j—f} aax dal momento che il ricorso ad un Hpc #+
0 mT per il bias non costituisce piti una criticita per le misure.

La figura [4.1] fornisce un’idea quantitativa inerente alla struttura della cur-
rent line cresciuta sul sensore. Il campo magnetico prodotto da un potenziale
d’azione si dimostra proporzionale alla sua derivata, percio ai fini di una sua
emulazione consistente sarebbe opportuno replicare tale forma d’onda, il cui
contenuto in frequenza & compreso tra la continua e qualche centinaio di Hz, a
livello della linea.

Per i primi esperimenti si ¢ pero preferito accontentarsi di iniettarvi una sem-
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Figura 4.1: Schema semplificato del sensore e della current line con indicate le principali
dimensioni

plice corrente in DC di entita nota e di leggere I'informazione derivante dalla
singola demodulazione per feorrente (la corrente nel sensore viene sempre mo-
dulata per bypassare I'1/f associato ai componeneti del front-end analogico).
Viene poi valutato il campo magnetico acquisito in ottica comparativa a quello
generato dai wires, calcolabile tramite lo sviluppo di un modello teorico che as-
simila queste strutture a nastri di lunghezza infinita e spessore trascurabile[1].
Si assume a tal proposito che il wire integrato sia infinitamente esteso lungo
l’asse z, largo b=5pum lungo x e a distanza c=350nm dalla superficie del sensore
iny [4.3].

La giunzione ferromagnete /ossido/ferromagnete si dimostrera sensibile alla com-
ponente del campo cosi originato coplanare alla sua superficie, ossia

T — = T+ 5

_ 1 2 2
HZ—Z—M(arctan( . )) — (arctan( . ) (4.1)

Proprio a tal proposito sono state implementate due alternative in merito alla

posizione relativa tra magnetoresistenza e wire: quella mostrata in figura, in cui
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Figura 4.2: Andamento del campo magnetico generato dal segnale neuronale[1]
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Figura 4.3: Campo magnetico generato da un elemento infinitesimo della current line[1]



i due sono allineati (x=0), ed una variante in cui la linea & decentrata (x=5.5
pm).

A parita di corrente iniettata la prima soluzione ha permesso di generare campi
magnetici di circa un ordine di grandezza piu intensi a livello del piano sensibile,
in accordo ai valori stimabili con il modello appena introdotto. Considerando
che una distanza di appena pochi pm si riverbera in piu di un ordine di grandezza
di differenza tra i campi magnetici rilevabili a parita di corrente,tale evidenza
avvalora la necessita di perevnire a un sistema ad elevata risoluzione spaziale, e
per queste prime prove la scelta della configurazione simmetrica costituisce un
vantaggio da sfruttare visto 'amperaggio limitato erogabile al wire.

Infatti lo spessore nanometrico rende critica la dissipazione di potenza per effetto
Joule da parte di questi oggetti, e fenomeni di elettromigrazione dell’oro sono
occorsi gia per poco piu di 1 mA.

La stabilita del comportamento in frequenza delle current lines e stata validata
entro tutto lo spettro di interesse (f <1 kHz) e, oltre, fino a 20 kHz circa, anche
in presenza di liquido Neurobasal in cui vengono tipicamente cresciute le colture

neuronali [1].

4.2 Opzioni di utilizzo delle current lines in fre-
quenza

Le linee di corrente integrate sul chip, benche realizzate allo scopo di replicare il
potenziale d’azione, si propongono parallelamente come spunto per proseguire
Pattivita di ottimizzazione del doppio lock-in in maniera innovativa rispetto al
ricorso alle bobine.

In letteratura esistono gia svariati studi incentrati sull’impiego di strutture ana-
loghe in combinazione a sensori magnetoresistivi e a microlabel come le beads.
Ad esempio ¢ stato osservato come sia efficace forzare una corrente continua
nelle linee ai fini di focalizzare rapidamente le biomolecole presenti nel campio-

ne fluidico, legate in precedenza alle sfere superparamagnetiche, vicino all’area
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Figura 4.4: Struttura del chip per la movimentazione e la polarizzazione delle beads

magnetiche, che avviene tramite erogazione di una corrente AC nei wires [10]

sensibile del chip [13].

In maniera invece piu attinente all’iter di ricerca finora percorso esistono espe-
rimenti nei quali sono stati alimentati wires integrati dello spessore approssi-
mativo di 350 nm con correnti sinusoidali intorno al MHz, ampie fino a + 25
mA [14][10]. Questa procedura era mirata sia a movimentare le beads sul chip,
fornendo alle linee un segnale atto a creare una non uniformita spaziale di cam-
po magnetico, sia a polarizzarle. In particolare la sinusoide magnetica in AC
veniva originata dai wires perpendicolarmente al sensore, cosicche in assenza
di particelle superparamagnetiche il campo misurato fosse nullo, mentre la va-
riazione AH a¢ a loro imputabile fosse convogliata nella sola direzione a cui
sono sensibili le giunzioni. Nelle prove discusse ’obiettivo ultimo era di rilevare
un’informazione posizione-dipendente connaturata alla singola bead.
L’approccio appena descritto non consta dunque, come nel caso LOCSENS, nel-
la generazione di un grande campo AC che viene acquisito dal dispositivo con
le sue eventuali variazioni percentuali, ma appare comunque significativo della
possibilita di veicolare ad alta frequenza la grandezza magnetica da cui dipen-
de escursione magnetoresistiva. Con il chip di cui si dispone [Fig.4.1], fissato
a £ ~ 1 mA il limite massimo di corrente nella linea, si potra raggiungere,
coerentemente al modello di nastro rettilineo infinito, Hac = £100uT , con

fmagnete S 20 kHz.
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Figura 4.5: Set-up a quattro punte

4.3 Lettura in tensione dei dispositivi con la sche-

da LOCSENS

Gli esperimenti iniziali hanno previsto I'impiego di un set-up a quattro punte
conduttive collegate ai BNC veicolanti i segnali di generazione per contattare
i pad del sensore e le estremita della current line: il primo veniva pilotato
in corrente tramite l'ausilio di una resistenza da 20 kOhm in serie e letto in
tensione, secondo la procedura finora assodata.

La gestione dell’alimentazione in corrente del dispositivo e della linea, nonche
dei segnali demodulati, e stata effettuata tramite la piattaforma LOCSENS,
utile anche a comandare il KEPCO per imporre il bias magnetico necessario
tramite due elettromagneti esterni.

Questa tipologia di acquisizione ha fatto emergere 'esigenza di riportarsi alla
lettura in corrente della giunzione, in quanto sia con corrente DC nella linea

sia incrementando fpegnete compaiono disturbi ascrivibili al comportamento
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Figura 4.6: Schema circuitale del chip e della generazione dei segnali

non lineare dell’ossido interposto tra wire e contatti di entita preponderante
rispetto ai segnali utili attesi, con conseguente corruzione della significativita

dell’informazione rilevata sia a feorrente Sid a foorrente + frmagnete-

4.3.1 Impatto della non-linearita dell’ossido su singola e

doppia demodulazione

L’analisi dello schema circuitale del chip consente di comprendere meglio come
si presenti il segnale di tensione spurio derivante dal layer di SiOs, che inficia
sia la semplice lettura resistiva dell’'MTJ, esito della singola demodulazione per
feorrente, sia 'eventuale esito del doppio lock-in a feorrente + fmagnete-

La current line e il top contact del dispositivo, polarizzato a 1.5V, sono separati
da uno strato di 50 nm di SiO2. La linea ¢ caratterizzata da un valore resistivo
di 130 Ohm, confrontabile quindi con la resistenza di polarizzazione da 500 Ohm
utilizzata per imporre la corrente DC o sinusoidale con frequenza fi,qgnete nella
medesima: ai capi dell’ossido si sviluppa cosi una caduta di tensione pari a 1.5V
+AVpc o a 1.6V £AV,¢ della sinusoide a fragnete. Adottando un limite di
corrente cautelativo di 500 puA per evitare 'evaporazione dell’oro é ragionevole
assumere che questa componenete indesiderata, sovrapposta a 1.5V, sia al piu

dell’ordine dei 65 mV.
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Si e verificato come I'inversione della polarita della corrente nel wire, e quindi
del verso del campo magnetico, che dovrebbe riflettersi in un cambio di segno
nell’andamento magnetoresistivo rispetto al valore registrato nel punto di la-
voro, non si riverberava in realta nel mutamento atteso sul segnale, il quale si
dimostrava invariante rispetto alla direzione della corrente invece di risentire di
un incremento o di un’attenuazione rispetto alla baseline. Cid ha suggerito di
ipotizzare una dipendenza dell’informazione a feorrente + fmagnete dalla caduta
di tensione sull’ossido pit marcata rispetto alla relazione esistente con il campo
magnetico misurato dal sensore.

Ai capi del layer ossidico, infatti, si sviluppa una tensione constante di un con-
tributo a feorrente € di UNO a fragnete, che a motivo della non linearita del-
loggetto determinano I'insorgenza di termini spuri sulla doppia demodulazione.
Un semplice modello teorico esplicativo del fenomeno permette di enfatizzare
in che modo, assimilando il Si0s ad un resistore non lineare in cui si inietta
parte del segnale localizzato a fpagnete € alle sue armoniche superiori, com-
paiano effetti legati ai prodotti di intermodulazione che invalidano la misura.
Specificatamente dalla non linearita di seconda armonica dipende la corruzione
a feorrente + fmagnete, mentre la terza armonica genera componenti a feorrente

che compromettono la singola demodulazione:

V:sensore .
1 ossido — SIN(Weorrentet
r ¢ (Rserie + Rossido) ( ¢ )
_ ‘/linea Rlinea sin(w t)
(5000hm + Rlinea) Rossido magnete
Vsensore . Vlinea Rlinea . ?
> correntet) — 5 magnetet
T <(R56Ti€ + ROSSidO) bln(w ! ) (5000hm + Rlinea) Rossido bln(w gnet )
‘/sensore . Winea Rlinea . s
corren et - magne et ;
* ﬂ <(Rse7'ie + Rossido)) Sln(w ¢ ) (5000hm + Rlinea) Rossido Sln(w gnet )>
V:eensore _ I/;
(Rserie + Rossido)
Vlinea Rlinea I
(5000hm + Rlinea) Rossido '

(4.2)
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) ) OLIIQ
=T Rossido = I’ $in(Weorrentet) — I sin(wmagnetet) + T[l — c0$(2weorrentet)]

Oé_[//2

[1 - 003(2wmagnetet)] - aIII// [Cos(wcom‘cntc - wmagnete)t)

ﬁI/S ] 1 ]
- COS((Wcorrente + Wmagnete)t)] + 7[Sln(wcorrentet) - i(szn(?)wcorrentet)

2
,6[”3

+

1
- Sin(wcorrentet))] + [Sin(wmagnetet) - §(Sin(3wmagnetet> - Sin(wmagnetet))]

3 IIQI// ] 1 ) )
B 92 [SZn(wmagnetet) - §(Szn((wmagnete + 2Wcorrente)t) + Szn((wmagnete
35[/]//2 ] 1.
Weorrente — T ST Weorrentel) — (SN \Weorrente Wmagnete
+2 )] = S [sin(eorrentet) — 5 (sin( +2 )

+ Sin((wcorrente + 2wmagnete)t))]

AVvossiclo = IRossidoRossido
(4.3)

Allo scopo di facilitare la comprensione dell’analisi & stato considerato il caso
pessimo (Rossido € Rsensore € dunque dominante nel parallelo, visto dal ge-
neratore Viensore, tra i due); in realta ¢ ragionevole assumere che si constati
con maggiore probabilita la condizione contraria, e pertanto l'effetto di questi
disturbi impattera sul segnale utile proporzionalmente al rapporto tra le due

resistenze:

Rossido > Rsensore

Rserie = 20kOhm ~ Rsensore

Vsensore Rsensorc
(Rserie + Rossido//Rsensore Rossido + Rsensore

‘/sensore
~ _Z2CRIOTC
2Rossid0

(4.4)

:}I/:

E’ inoltre visibile come al decrescere di R,ssi40 Si possa ipotizzare una dipen-
denza via via meno trascurabile della grandezza a feorrente dal valore della

stessa.
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4.3.2 Studio del comportamento dell’ossido al variare del

segnale DC sulla current line

Per riuscire a sondare piu dettagliatamente il comportamento del SiO5 nel caso
di tensione DC applicata alla linea e al variare di f,agnete si € scelto di polariz-
zare il top contact del sensore a 0V e di utilizzare la current line come eletrodo:
sono stati testati in accordo a questo protocollo sia dispositivi contraddistinti
da linea sovrapposta centralmente sia con linea decentrata.

Un primo studio e constato nella caratterizzazione del layer di ossido in continua
con il Keithley, tramite ’applicazione di una rampa tra -1.5 e 1.5V al current
wire.

Dai grafici [4.7] & possibile apprezzare come ’escursione resistiva sia estrema-
mente variabile nei tre casi in esame, anche trascurando massimo e minimo
osservati in due dei sensori nell’intorno dello zero, fenomeno forse ascrivibile a
effetti di tunnelling, space-charge e conduzione per salti gia riscontrati in lette-
ratura [15].

Si evince che imponendo ai capi del Si0Os valori di tensione tra 250mV e 1V
circa la sua resistenza crolla entro un intervallo compreso tra i 2 e i 10 Mohm,
con un conseguente impatto delle non-linearita sulla misura acquisita sulla giun-
zione fino a 1/100, se consideriamo i primi MTJ impiegati, presentanti Rp fino
a 20-30 kOhm.

Le curve dimostrano andamento asimmetrico rispetto alla polarita del segnale
applicato e il doppio sweep mette in luce un’isteresi pit 0 meno pronunciata:
questi aspetti meriterebbero maggiore attenzione ma esulano dagli obiettivi di
questa trattazione.

E invece lecito ipotizzare di fissare il bias del top contact del sensore a 0V an-
che in fase di readout ed eventualmente di minimizzare il contribiuto resistivo
della current line, cosi da lavorare con un AV44;4, minore, in grado di garanti-
re una R4, sufficientemente elevata da risultare omissibile nel parallelo con

Rsensore- Evidentemente, per esigenze di SNR, sara necessario collocarsi nella
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Figura 4.7: Caratterizzazione resistiva dell’ossido al variare della tensione DC applicata alla

current line. Il wire si presenta sovrapposto centralmente per i sensori del chip 3 e decentrato
per quelli del chip 6.
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zona a massima pendenza delle curve caratteristiche: la derivata % ela
mea
massima ampiezza della sinusoide & fi,agnete costituiranno pertanto i constraints

per il dimensionamento della sezione della linea.

4.3.3 Risposta del SiO, allo sweep di f4gnete

A valle dei precedenti risultati ¢ stata condotta un’analisi in frequenza con il
lock-in della Zurich Instruments, tramite uno sweep fino a 60/80/100 kHz ai
capi del layer ossidico con ampiezza di picco della sinusoide a 50 mV, concepita
per replicare una caduta di tensione simile a quella a cui il SiOy puo essere
sottoposto in fase di lettura del sensore.

La corrente Ir,ssido © Stata condizionata con 'amplificatore a transimpedenza
dhpca-100 a guadagno variabile prodotto dalla Femto, impostato con banda di
1 Mhz. In particolare si & scelto guadagno 10* per i dispositivi allineati alla
current line e 10° per quelli decentrati, cosi da non saturare il canale di ingresso
del lock-in in ambo le condizioni. Per la seconda tipologia di sensori ¢ stata
effettuata un’ulteriore prova con ampiezza 500 mV e guadagno 10%.

Le immagini [4.8] descrivono 'andamento spettrale della prima armonica filtrata
a 100 mHz, delineando una risalita del segnale a cui ¢ lecito associare, in ac-
cordo con la letteratura [15], una diminuzione resistiva a pendenza variabile tra
+10 e +15dB/dec. A partire dai 20 kHz circa,invece, I'incremento a +20dB/dec
appare riconducibie alla predominanza del comportamento della capacita in pa-
rallelo.

Soffermandosi sull’analisi del sensore 3 appartenente al chip 6 ¢ interessante con-
frontare il trend del crollo della resistenza all’aumentare di frqgnete Per le due
diverse ampiezze. Ad esempio ad 1 Hz si osservano con buona approssimazione
-54 dBRMS per il caso dei 50 mV e -49 dBRMS per i 500 mV, rispettivamente
indicativi di una R,ssiq0 ~370 € 210 kOhm, minori di circa un fattore 5 rispetto
ai valori in continua riscontrati con il Keithley e, come in DC, pressoche 'una il
doppio dell’altra. Al crescere della frequenza la discrepanza tra le due grandezze

si riduce poi fino a raggiungimento di ~ 84 e 60 kOhm a 60 kHz, dove appare
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Figura 4.8: Andamento in frequenza della tensione ai capi dello strato di SiO2 per le diverse
tipologie di sensore

81



prevalente la componente capacitiva.

dRossido

in frequenza si
dvossido q

L’enfatizzazione della conducibilita e I'abbattimento di

dimostrano peraltro riscontri fenomenologici gia esplorati in letteratura e con-
naturati alla cinetica di intrappolamento e rilascio di carica da parte delle im-
purita dell’ossido, responsabile delle sue non-linearita osservabili fino a qualche
kHz [15].

Coerentemente a quanto appena riferito le figure [4.9], rappresentanti 'anda-
mento dei rapporti tra le ampiezze di II/T armonica e di III/I armonica versus
fmagnete & seguito dell’erogazione di una tensione sinusoidale con Vac peqr=50
mV al current wire, sono indicativi dell’estrema mutevolezza del comportamento
non lineare del Si0s entro la gamma dei kHz, in cui non e ancora intervenuta
la capacita in parallelo.

Si noti come questi esperimenti, svolti senza alimentare con una corrente AC
la giunzione ed affettuando uno sweep di fpqgnete ad ampiezza costante sulla
linea, non si propongano di giustificare quantitativamente i coefficienti dei pro-
dotti di intermodulazione, bensi di suggerire soltanto a livello qualitativo come
si possa attendere un differente impatto delle armoniche di ordine superiore di
fmagnete al variare della stessa. Tale risultato complica ulteriormente la possi-
bilita di salvaguardare la significativita dell’informazione derivante dal doppio

lock-in mantenendo la lettura in tensione dei sensori.

4.4 Lettura in corrente tramite amplificatore a
transimpedenza e lock-in commerciale

L’esigenza di bypassare la ripercussione delle non-linearita correlate al layer di
ossido sugli esiti delle misure ha motivato il passaggio a un approccio di readout
differente. La possibilita di minimizzare AVse ai capi del SiO, e, contempo-
raneamente, di impostare la tensione richiesta sulla giunzione rilevandone la
corrente tramite la terra virtuale di un operazionale permette infatti di non

subire I'interferenza del disturbo finora osservato, che penalizzava la risoluzione
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ottenibile a circa AVy iy =~ Vlmsa%‘s@”.
A tal proposito sono state svolte delle prove fissando 10 mV sulle megnetoresi-
stenze e acquisendone la corrente di tunnelling tramite un amplificatore a tran-

simpedenza preposto al canale d’ingresso del lock-in commerciale della Zurich

Instruments.

4.4.1 Limiti di risoluzione sulla singola demodulazione

La lettura in corrente delle giunzioni magnetoresistive si ¢ basata sull’erogazione
di un segnale in DC alla current line e sulla singola demodulazione dell’infor-
mazione acquisita per fpagnete, settata a 1.21 kHz.

Questo tipo di esperimento ha consentito di stabilire indicativamente quale fosse
il minimo campo risolvibile dal sistema: la corrente nel wire veniva attenuata
fino al limite di rilevabilita fissato dal dispositivo, e il valore della variazio-
ne magnetica associata all’escursione resistiva validato tramite il confronto con
Poutput atteso secondo il modello teorico di generazione elaborato.

I1 LOD a cui si & pervenuti, di 50 uT circa, si traduce in una corrente di ~500uA
nella linea per i sensori centrati rispetto allo stesso, di ~ 10 mA per quelli a
simmetria decentrata, il che suggerisce di accantonare questa seconda soluzione
poiche per valori di corrente di tale portata iniziano a palesarsi effetti di evapo-
razione dell’oro.

Nonostante elettronica del lock-in utilizzato non permetta di vedere segnali
inferiori a 32/33 ppm & la peculiare tipologia di MTJ testato a fissare il minimo
campo magnetico che si riesce a discernere dal rumore: si e ricorsi a una giun-
zione molto resistiva(Rp ~30 kOhm), che ragionevolmente potrebbe esibire un
LOD dell’ordine di qualche decina di pT.

Sebbene ’esemplare in esame non sia stato oggetto di studio tramite I’analizza-
tore a cross-correlazione, € lecito proporre un paragone con I’'MTJ da 10 kOhm
esaminato, che rappresenta la tipologia ad esso piu affine tra tutti i DUT consi-
derati. Come si puo dedurre infatti dagli spettri di rumore traslati nel dominio

magnetico [Fig.2.14] esso appare contraddistinto da una risoluzione di circa 3
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uT tra 0.1 e 1 Hz nel caso di %MAX, valore che perod non quantifica ancora il
contributo peggiorativo rappresentato dall’isteresi.

E’ necessario integrare il rumore intrinseco del DUT entro la banda appena
identificata dal momento che, in assenza di modulazione di fpagnete, nON si

beneficia della reiezione dell’l/f connaturato al doppia lock-in.

4.4.2 Interventi futuri per migliorare le prestazioni del

sistema

Lo studio di rumore delle magnetoresistenze ha evidenziato come la massimizza-
zione dell’SNR richieda la realizzazione di dispositivi meno resistivi ed isteretici,
e l'obiettivo ultimo di acquisire nitidamente segnali al di sotto del nT comporta
l’adeguamento a questa scelta progettuale.

Se si ricorre tuttavia a giunzioni contraddistinte da un rumore di tensione intrin-
seco pitt modesto rispetto al caso di MTJ da decine di kOhm ¢ immediatamente
evincibile come lo strumento divenga l’elemento limitante nella misura. Un sen-
sore da 600 Ohm con 10 mV ai suoi capi, ad esempio, permetterebbe di pervenire
ad un AVpe iy di ~ 100 nV (sempre frutto dell’integrazione dello spettro tra
0.1 e 1 Hz), mentre il lock-in non consente di scendere sotto i 300/400 nV.

Cio avvalora in definitiva I'idea di implementare un sistema ad hoc finalizzato
ad un readout in corrente con precisione dell’ordine della parte per milione, che
simultaneamente concretizzerebbe 'opportunita di approfondire ’ottimizzazio-

ne del doppio lock-in sfruttando le current lines per la generazione del campo a

fmagnete~
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Capitolo 5

Progettazione del front-end
per la lettura in corrente

del sensori

L’esito delle prove preliminari del progetto UMANA condotte tramite il lock-
in commerciale della Zurich ha palesato I'esigenza di mantenere la lettura in
corrente dei sensori beneficiando pero delle prestazioni piu spinte dell’elettro-
nica garantite da un sistema di acquisizione custom. Per assicurare maggiore
flessibilita alla nuova piattaforma si ¢ comunque conservata la possibilita di im-
plementare la doppia modulazione come nell’esperimento LOCSENS, sfruttando
in questo caso le current lines per originare la sinusoide magnetica fino a 100
kHz superando cosi il limite a ~ 100 Hz relativo alla precedente misura. Lo
sviluppo di una modalita di lettura in grado di risolvere variazioni magnetore-
sistive dell’ordine della parte per milione tramite la tecnica del lock-in, scopo
del sistema concepito, consentirebbe di ricorrere a dispositivi pit prestaziona-
li fissando come minimo segnale visualizzabile il loro rumore intrinseco, e non
quello relativo alla catena di acquisizione.

Proprio in vista di questo obiettivo e stato progettato un nuovo front-end analo-
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gico gestibile tramite lo stesso FPGA impiegato nella scheda LOCSENS, che si
articola in quattro canali per il monitoraggio simultaneo di piu dispositivi e in
una catena per il pilotaggio della current line, mantenendo la parte gia esistente
deputata al controllo dell’alimentatore dell’elettromagnete. Lo schema generale
include quindi:

-Tre percorsi di generazione, uno per ’erogazione della tensione alle giunzioni
fino a 50 mV, uno per la regolazione dell’alimentatore di potenza deputato al
controllo del campo magnetostatico (tra -10V e +10V) e uno per settare la cor-
rente nella linea integrata (fino a 5 V)

-Un canale in grado di processare il segnale rilevato sia in maniera tradizionale
sia in modalita differenziale rispetto all’informazione acquisita da un percorso
dummy: esso include un preamplificatore a transimpedenza(TTA) seguito da un
sommatore nella cui terra virtuale vengono confrontate le due grandezze, da un
Programmable Gain Amplifier(PGA) e da un ADC a 16 bit

-Tre canali articolati in TIA+PGA+ADC per il readout standard

11 chip degli MTJ verra incollato al di sotto di una PCB forata in corrisponden-
za dell’area di sensing, mentre al di sopra sara collocato il pozzetto deputato a
contenere la coltura neuronale, che risultera cosi a diretto contatto con i dispo-
sitivi ma non con la basetta per motivi di biocompatibilita.

Il collegamento tra l’elettronica e la PCB avverra in maniera integrata sulla
scheda, in linea con ’obiettivo di approdare ad una piattaforma portatile in cui
vengono abbattuti i termini capacitivi dettati dai cavi BNC.

La scheda é completamente controllata da un modulo commerciale (XEM3010
prodotto dalla Opal Kelly) che integra un FPGA. Esso costituisce il centro di
elaborazione e monitoraggio dell’intera piattaforma, e verra opportunamente
programmato per gestire i convertitori analogico-digitale e digitale-analogico;
implementare un lock-in digitale per demodulare e filtrare il segnale on-board;
regolare la comunicazione e il trasferimento dell’informazione tra il PC e la sche-
da.

In figura [5.2] si puo apprezzare una descrizione sintetica dell’architettura im-
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Figura 5.1: Schema indicativo dei blocchi in cui si articola la scheda e dei suoi collegamenti
con il chip dei sensori e ’alimentatore del magnete (in rosso) e con la XEM3010 che integra
PFPGA Spartan-3(in verde). Per comodita si & rappresentato 1'unico DAC di generazione del
segnale sui sensori in tutti i quattro canali
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Figura 5.2: Architettura del’FPGA nella precedente scheda LOCSENS. Rispetto a questo
schema si implementera il controllo di tre DAC per la generazione della corrente nel sensore
e nella linea e per la gestione dell’alimentatore di potenza; di quattro ADC(uno per canale)
e dei due DAC moltiplicatori del percorso dummy. Per quanto concerne le catene di segnale
i presenti blocchi "G-INA selection" e "MUX control" saranno sostituiti da quelli utili alla

selezione del guadagno dei PGA. I segnali wire in e pipe out si rifersicono alla comunicazione
con il PC.
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plementata nellFPGA nella piattaforma LOCSENS, in cui sono evidenziati i
collegamenti con il resto del sistema (in verde) e con il PC(in blu). Nel nostro
caso invece si osserveranno in particolare:

-Due generatori di sinusoidi indipendenti, ottenuti con la tecnica Direct Digital
Synthetizer (DDS), dei quali uno viene utilizzato per la modulazione del campo
magnetico attraverso la current line e ’altro per applicare la tensione sinusoi-
dale sulle magnetoresistenze

-I modulatori di ampiezza e un sommatore per il condizionamento dei segnali
che giungono alle unita di controllo dei DAC;

-11 controllo degli ADC per gestire ’acquisizione del segnale

-Due moltiplicatori per ottenere la parte in fase e in quadratura della corrente
nel sensore

-Due ulteriori moltiplicatori utili qualora si volesse realizzare una misura come
in LOCSENS, con una seconda demodulazione alla frequenza del campo ma-
gnetico

-1 filtri passa basso a valle delle demodulazioni

-La memoria FIFO (First In First Out) per la trasmissione dei dati al calcola-
tore

-Un blocco deputato alla selezione dei guadagni dei PGA e alla trasmissione
delle codifiche ai DAC moltiplicatori.

11 segnale di clock viene fornito allFPGA, ai PGA, agli ADC e ai DAC dal PLL
presente sulla scheda XEM3010. Esso lavora a 40MHz, ma in realta soltanto i
controlli degli ADC e del DAC effettuano operazioni a questa frequenza, mentre
il resto del circuito viene fatto funzionare ad 1 MHz, che rappresenta la fsqmpling
dei convertitori analogico-digitali.

Nel presente capitolo verra proposta un’analisi piu dettagliata dei componen-
ti costitutivi del front-end sviluppato e saranno chiarite le scelte di progetto

attuate.
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Figura 5.3: Circuito per il pilotaggio in tensione dei sensori

5.1 Circuito per il pilotaggio in tensione dei di-
spositivi

Ai fini di imporre una tensione sinusoidale di ampiezza opportuna ai sensori
senza penalizzare la risoluzione raggiungibile dal convertitore ¢ stata sfruttata
I'uscita a piena dinamica del DAC, attenuata poi tramite una partizione resi-
stiva (100 Ohm/(10 kOhm+100 Ohm)) utile anche ad abbattere il rumore del
reference(da 100 a 1 nVpp circa) .

11 buffer AD8675 a valle della riscalatura del segnale presenta una resistenza d’u-
scita di circa 20 Ohm a 6 MHz (banda in anello chiuso quando lavora a guadagno
unitario); la 10 Ohm preposta al dispositivo realizza dunque una cancellazione
polo-zero (con f, = m ef,= M) che diviene essenziale qualo-
ra amplificatore fosse chiamato a pilotare grandi carichi capacitivi. Si utilizza
un buffer a valle della partizione resistiva per ciascuno dei canali del sistema.
Come si pud dedurre dall’immagine [5.3] ’ADA4627-1 ¢ responsabile della tra-
slazione dell’output del DAC dall’intervallo 0 = 5V a £ 5V, cosicche le giunzioni
risultano sottoposte ad un segnale bipolare, che facilita I'implementazione della
lettura differeniziale a valle. Si ¢ deciso di ricorrere a questo amplificatore in
quanto le sue specifiche si sono dimostrate compatibili con ’esigenza di non

degradare il Gain Error e lo Zero Scale Error intrinseci del DAC; tuttavia ¢
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stato necessario inserire una capacita in parallelo alla 12 kOhm in feedback per
non incorrere in effetti di instabilita indesiderati discendenti dalla sua capaci-
ta in ingresso di 15 pF. Essa infatti introdurrebbe, se non compensata, un polo

nel guadagno d’anello a f, = frequenza minore dell’attraversa-

STISpFRIZRORT2"
mento dell’asse a 0 dB (a GBWP/2 ~ 10 MHz), con conseguente peggioramento
del margine di fase.

Il reference ADR4550 della Analog Devices, utile a fornire il riferimento al DAC,
¢ caratterizzato da un rumore equivalente di 95 nV/ Vv Hz filtrato internamen-
te a 1 kHz, che alle frequenze operative del lock-in implementato (f> 10 kHz)
si dimostra di rilevanza secondaria sia se paragonato a quello del convertotore
digitale-analogico sia rispetto ai contributi del sensore stesso e del primo stadio
di acquisizione, rendendo superfluo un’eventuale filtraggio passa-basso.

La bassa resistenza aggiunta in serie al pin di reference ¢ motivata dalla grande

capacita ad esso associata, compresa tra 75 e 120 pF in base alla codifica.

5.2 Acquisizione e processing analogico

Il segnale in corrente & convertito in tensione tramite un amplificatore a tran-
simpedenza la cui uscita puo essere oggetto di un tipo di lettura standard,
ovvero basata su una semplice amplificazione rivolta ad adattarlo alla dinamica
d’ingresso dell’ADC, oppure processato in maniera differenziale rispetto all’in-
formazione acquisita da un percorso dummy, atto a replicare le condizioni del
sensore in assenza dello stimolo magnetico.

Questa seconda opzione, implementata per una sola delle quattro catene analo-
giche, & volta a ridurre I’ampiezza del segnale utile e conseguentemente il livello
del rumore di fondo (con banda 1 Hz) del lock-in amplifier (LIA). Si ¢ infatti
constatato [16] che un lock-in digitale offre una risoluzione massima dell’ordine
di 1-50 ppm a causa di fluttuazioni lente del segnale demodulato. Tali oscillazio-
ni sono state associate alla modulazione di ampiezza della grandezza acquisita,

imputabile al rumore 1/f dei riferimenti di tensione di DAC e ADC. Un ap-
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proccio differenziale consente di ridurre I'entita dell'informazione elaborata dal
lock-in, permettendo cosi di risolvere variazioni inferiori(1-50 ppm del piccolo
segnale differenziale).

Tipicamente nelle applicazioni di sensing ad alta risoluzione, come quelle che
prevedono il ricorso alle giunzioni magnetoresistive, il valore assoluto dell’impe-
denza ¢ irrilevante, mentre contano le sue piccole variazioni. Quanto discusso
giustifica la possibilita di cancellare il segnale associato alla condizione iniziale
in cui si trova il dispositivo tramite un circuito addizionale di compensazione
ad esso commensurato in modo idoneo, cosi da processare soltanto eventuali
scostamenti dalla condizione simmetrica di partenza.

La cancellazione della baseline & eseguita a valle dell’amplificatore a transim-
pedenza per evitare di introdurre rumore al nodo d’ingresso. L’operazione di
differenza ¢ stata realizzata in corrente, come mostrato nella figura [5.4], per
pervenire piu efficacemente a un’ottima reiezione del modo comune anche a fre-
quenze di centinaia di kHz.

A questo scopo la tensione all’output del TTA viene tradotta in corrente tramite
una resistenza da 250 Ohm, mentre quella deputata alla rimozione della baseline
& ottenuta con un blocco dummy controllabile digitalmente. Se quest’ultimo e
la catena di segnale appaiono in condizione di matching tutta la corrente scorre
attraverso entrambi i percorsi e il sommatore non amplifica alcun segnale, men-
tre se si verifica uno sbilanciamento si genera una grandezza bipolare che viene
condizionata dal canale e demodulata con il LIA.

In particolare il trasferimento della sinusoide di riferimento applicata al dispo-
sitivo presenta, all’uscita del TTA, guadagno variabile entro il range -3 + -60 in
base alla specifica Rsensore (500 Ohm- 10 kOhm), mentre il percorso dummy in
parallelo, sottoposto alla stessa tensione in ingresso, replica la configurazione del
primo stadio attuando un’amplificazione fino a +40. Nella 250 Ohm scorre una
Isegnate 30 kOhm/250 Ohm=120 volte superiore a quella circolante nella giun-
zione, a cui viene sottratta la corrente prodotta dal modulo dummy. Il segnale

residuo ¢ poi nuovamente convertito in tensione per mezzo di una resistenza da
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Figura 5.4: Implementazione dell’operazione di differenza tra il segnale acquisito sul sensore
e quello dummy. Il percorso dummy si articola in un amplificatore a guadagno fisso seguito da
un DAC moltiplicatore, la cui uscita dipende dal valore del reference e dalla codifica fornita
digitalmente. Si noti la presenza di una catena finalizzata alla compensazione resistiva ed
una atta ad emulare lo sfasamento del segnale entro il range + 90°. La scelta delle resistenze
through hole é finalizzata ad un eventuale primo bilanciamento grossolano delle due correnti
che si confrontano nella terra virtuale del sommatore, che verra poi rifinito tramite la gestione
del DAC.

60 kOhm posta in feedback al sommatore e adattato alla dinamica d’ingresso
del’ADC da un PGA preposto al filtro antialiasing.

Qualora ci si accontenti di lavorare single-ended, invece, si seleziona una 750
Ohm in retroazione al sommatore allo scopo di limitare il suo output a valori
minori di 10 V, limite massimo gestito dal PGA. Infine le tre catene che con-
sentono il solo readout tradizionale, per le quali I'inserimento dello stadio fun-
zionale all’operazione di confronto diviene superfluo, prevedono la gestione del
condizionamento analogico dall’uscita del TIA all’ingresso dell’ADC unicamente

settando il guadagno del PGA e del suo preamplificatore.

5.2.1 L’amplificatore a transimpedenza

Il primo stadio ¢ stato concepito con l'idea di garantire la gestione di magneto-
resistenze entro un intervallo affine a quello degli esemplari attualmente dispo-
nibili, ossia tra i 500 Ohm e i 10 kOhm, sviluppando ai loro capi una massima

tensione di 50 mV.
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Alla luce dell’analisi tramite LCR di alcuni dispositivi si € stimato di poter de-
scrivere i loro parassitismi per mezzo di una capacita in parallelo di 60 < 100
pF. Questi valori appaiono coerenti con le dimensioni delle piste di collegamento
e dello spessore dell’isolante ( ~ 3.7 mm*0.2 mm di area della pista tra pad e
sensore e 50 nm di Si0,), tuttavia la complessita del layout del chip, in cui &
presente un contatto comune a tutti gli MTJ, richiederebbe una rappresentazio-
ne a parametri concentrati per uno studio d’impedenza accurato ed esplicativo.
Sarebbe inoltre interessante approfondire 'impatto del grounding dei sensori
non misurati nell’abbattimento di Clyrqy, altrimenti enfatizzata dalla presenza
del substrato di silicio che non consente di isolare la singola giunzione.

A valle dell’elaborazione di questo modello occorre cercare un amplificatore a
basso rumore con banda in anello chiuso superiore al MHz, che permetta di ri-
solvere variazioni dell’ordine del contributo v/4kT Rsensore fino a 100 kHz circa.
Per soddisfare la specifica sulla risoluzione target anche con i sensori piu resisti-
vi sono stati esclusi operazionali a bipolari a motivo del loro elevato rumore di
corrente, ed ¢ stato selezionato ’AD745 a JFET della Analog Devices. L’ampli-
ficatore considerato & contraddistinto da bassissimi livelli di rumore in ingresso
(29 nVVHz e 6.9 fAVHz2), e da banda a guadagno unitario di circa 20 MHz,
congrua quindi a processare le sinusoidi del segnale di riferimento fino alle fre-
quenze d’interesse. E’ stata scelta una resistenza in retroazione di 30 kOhm
per assicurare un guadagno minimo pari a 3 nel caso estremo di Rgensore da
10 kOhm, comunque sufficiente a rendere trascurabili i contributi di rumore dei
blocchi a valle, mentre Garax, con Rgensore=500 Ohm, vale 60. L’entita della
tensione sinusoidale in uscita al transimpedenza, assumendo V¢ ai capi della
giunzione compresa tra 10 e 50 mV, variera quindi tra = 30 mV e + 3V. Per
esaminare il rumore introdotto dal front-end possiamo definire la densita spet-

trale di potenza del rumore in uscita del TIA per frequenze inferiori alla sua
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Rf=30 kOhm

Cf=20 pF
Rsensore= I
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|
VAC | 1 ..
| | 17 [AD745
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Figura 5.5: Primo stadio della catena di acquisizione. La capacita in ingresso dell’ampli-
ficatore include la somma del contributo di modo comune e di quello differenziale visto dal
terminale invertente verso massa.

banda:

R S— R ?
Vn207lse,OUT = 4kT Rsensore <F> + ei <1 + RF> +

RSETLSOTE sensore
— 4kT 227 fCror.in)?
2 + + e2(2n f TOT, ) R%H
Rp 3

(5.1)

per la quale si & assunta una Cror,y, insistente sul terminale invertente di 200

pF e una f=250 kHz discendente dal filtraggio anti-aliasing in seguito imple-
mentato. La grandezza cosi calcolata, riportata in tensione all’input, equivale a

4,1 nVVHz per Rsensore da 500 Ohm e 16 nV/Hz per 10 kOhm, risultati per

i quali si evidenzia la prevalenza del white noise della sola magnetoresistenza.
Specificatamente, in accordo all’equazione [5.1] si perviene ai seguenti esiti quan-
titativi:

Recnsore=5000nm = (170nV/V/Hz)?+(177nV/VHz)?+(27TnV/VHz)?
Reemsore=10k0hm = (37.95nV/VHz)?+(11.6nV/VHz)?+(2TnV/VHz)?,

2
Vnoise,OUT

2
€ Vnoise,OUT
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dai quali si deduce come il secondo contributo, legato a e2, inizi a contare solo
quando Rgepsore € piccola, ai margini della gamma resistiva considerata.
L’ultimo termine, indicativo delle fluttuazioni in corrente imputabili sia all’o-
perazionale sia alla rete di feedback, e pertanto indipendente da Rgensore, nON
diviene invece mai preponderante alle frequenze operative del sistema.

L’unica accortezza da adottare con ’AD745 riguarda la necessita di assicura-
re un guadagno in anello chiuso almeno uguale a 5 a tutela della stabilita. A
tal fine, nota la sua capacita in ingresso di 38 pF e il range caratteristico dei
parassitismi dei sensori [60 = 100 pF]|, ¢ stata utilizzata una Cr da 20 pF e
una capacita addizionale verso massa da 30 pF: quest’ultima ¢ funzionale a non
incorrere in oscillazioni indesiderate del circuito in fase di accensione, prima che
venga collegato il dispositivo.

Le singolarita discendenti dal dimensionamento della rete di feedback che impat-
tano sul guadagno d’anello presentano costanti di tempo Tpo1o = (Rsensore||RF)
(Cin.opa + Cr + Csensore + 30pF) € Toero = RpCr; lo zero, che costituisce il
polo in closed loop, definisce la banda raggiungibile dal TTIA ed ¢ fissato a 265
kHz.

Se si studia il caso di una magnetoresistenza da 500 Ohm 7,,;, genera un de-
cremento da 0 a -20 dB/dec del guadagno d’anello approssimativamente tra
1.7 e 2.1 MHz (in base alla capacitad del sensore), cioé quando viene pressoc-
che raggiunto G~5: tale condizione, evidentemente, non si dimostra critica per
la stabilita. Con Rgensore= 10 kOhm, invece, il polo interviene sul guadagno
d’anello tra 110 e 140 kHz, prima dello zero: data pertanto f,..,= 265 kHz e
fa~s5 >~ 2 MHz si lavora con margine di fase ~ 60°.

La risalita non trascurabile della resistenza d’uscita dell’AD745 gia a 100 kHz
giustifica 1'utilita di inserire un buffer all’interno dell’anello (AD8675), volto a
pilotare a bassa impedenza la 250 Ohm che collega il primo stadio al sommatore.

Si assicura cosi una maggiore accuratezza nella conversione in corrente.
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Figura 5.6: Rappresentazione qualitativa del modulo del guadagno d’anello con Rsensore
=500 Ohm
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Figura 5.7: Rappresentazione qualitativa del modulo del guadagno d’anello con Rsensore
=10 kOhm.La distanza tra lo zero e la frequenza per cui si raggiunge la condizione limite per
la stabilita (circa una decade) ¢ indicativa di un margine di fase di circa 60 gradi.

98



OUTPUT IMPEDANCE - 1

10k 100k ™ 10M 1008
FREQUENCY — Hz

Figura 5.8: Impedenza d'uscita vs. frequenza nell’ AD745

5.2.2 1l percorso dummy: il preamplificatore e il DAC

moltiplicatore

La catena concepita per emulare la corrente che fluisce nella magnetoresistenza
quando non viene rilevata alcuna stimolazione magnetica si articola in un pre-
amplificatore a guadagno fisso seguito da due DAC moltiplicatori, uno deputato
al bilanciamento del solo valore resistivo della giunzione e 'altro all’aggiusta-
mento della fase.

Si consideri ora per semplicita soltanto la catena responsabile della compen-
sazione resistiva:l’ amplificazione complessiva deve consentire, per qualunque
valore plausibile di Rgensore, di poter tradurre la sua uscita in una corrente
Ipummy =2 Isensore per mezzo di una resistenza di almeno 100 Ohm, affinche
si possa trascurare il contributo resistivo dettato dalle connessioni.

Dal punto di vista del guadagno del segnale il convertitore puo essere modelliz-
zato come un buffer o un attenuatore, poiche introduce un fattore moltiplicativo
« variabile tra 0 e 1 in base alla codifica fornita.

Tali osservazioni giustificano la scelta di G=50 per il preamplificatore, che per-
mette al blocco dummy di riprodurre fino a questo valore massimo il condizio-
namento variabile della sinusoide in ingresso svolto dal TTA.

I’AD797, scelto quindi come primo blocco del circuito, & un operazionale a BJT
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Figura 5.9: Ladder R-2R in ingresso al reference del DAC, rappresentante la Req introdotta
nel calcolo del suo rumore

contraddistinto da 0.9 nVv/Hz e 2 pAvHz equivalenti in ingresso, che garanti-
sce una banda di qualche MHz nella presente condizione di guadagno ad anello
chiuso uguale a 50.

Esso riceve come input la medesima tensione in AC applicata al sensore, e dal
momento che si dovra pervenire ad una Ipyymymy =~ Isensore per via del bi-
lanciamento atteso, appare sufficiente paragonare il suo rumore equivalente (0.9
nV+/Hz) con quello del TTA (2.9 nV/Hz) per verificare che le prestazioni della
catena di acquisizione non vengono degradate.

Nel confronto e stata omessa per semplicita la componente dettata dal rumore
del convertitore digitale-analogico successivo al’AD797, al piu di entita para-
gonabile a quello dell’amplificatore stesso e dunque non in grado di invalidare
quanto appena concluso.

Occorre ora approfondire il ruolo del DAC moltiplicatore nella realizzazione del
matching di impedenza. Il segnale amplificato dall’AD797 entra infatti nel pin
di reference dell’AD5453 a 14 bit della Analog Devices, basato su una rete R-2R
per la riscalatura della tensione.

L’unita costituita da tale convertitore e dall’amplificatore THS4021 della Texas
Instruments collegato al suo output, con feedback constante nella sola Ry, da
9 kOhm integrata nel DAC e da 1 pF per la compensazione, & stata ottimizza-

ta nel corso di un altro progetto di tesi svoltosi presso il laboratorio del Prof.
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Figura 5.10: Blocco costituito dall’AD5453 e dal THS4021. La capacita C1 in retroazione
vale 1 pF.

Sampietro[17]. Nell’ottica di descrivere sinteticamente il principio di funziona-
mento di questo blocco si supponga di calcolare la tensione al suo output come

segue:

‘/ref - bn

2 A

n=0

Vour = (5.2)

con b, indicante i valori logici dei 14 bit. La scheda FPGA di controllo della
piattaforma, operante secondo un algoritmo di minimizzazione specifico, forni-
sce la codifica adeguata a raggiungere il miglior bilanciamento possibile con la
corrente di segnale, con accuratezza Vy.r/ 214,

Utilizzando per ’AD797 la retroazione proposta in figura [5.11]si stima un ru-
more in ingresso al DAC da esso derivante di ~ 55nV+/H z, equiparabile a quel-
lo intrinseco dello stesso (~ 57nV+/Hz) relativo alla condizione di guadagno

unitario (tutti i bit pari a 1):

2 2
V2 sisepac.ovr = 4kTReq (ﬁffj ) +4kT Ry + € pac (1 + ﬁﬁj ) =V, iseDAC.IN>
(5.3)

dove R, simboleggia la resistenza equivalente vista al pin di reference (9 kOhm
in questo caso), Ry quella in feedback al THS4021 e é?z,DAC & quantificabile,

da datasheet, in ~ 25nV+/ Hz. Il caso appena discusso rappresenta in assoluto
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il piu sfavorevole per quanto concerne il rumore: con codifiche differenti, infatti,
il DAC si comporta da attenuatore.

Nella scelta di Rx, responsabile della traduzione in corrente dell’uscita dell’unit
dummy ci si prefigge I'obbiettivo di soddisfare le seguenti condizioni:
-Ottenere una Ipyyvy uguale a IsganarLk, tra le quali avverra ’operazione
di differenza al nodo invertente del sommatore

-Assicurare a livello quantitativo che il DAC non aggiunga rumore al canale di
acquisizione.

I suddetti requisiti possono essere formalizzati matematicamente come segue:

Gpummy * o ‘ 30kOhm '
RX T AGm Rsensore * 2500hm7

Vac,in

2
ey inpac * (1 +a) 30kOhm
- : 4kT sensore ; .

Rx < VARTR Rewroo # 2500hm (5:5)

con Gpyymmy =50 e ef%m’DAc ~ 25nV+/ Hz. Da quanto riportato discendono

due vincoli sul valore di Rx:

_ Gpummy * R .
30kOhm /2500hm~ >"*"®

Rx (5.6)

25nV/VHz* (1+ «)
RSCTLSOT’C' 5.7
X = (30kOhm/2500hm)VAET ¥ (5.7)

Con Rgensore= 500 Ohm si perviene a 0.214 < a < 1 e 45 Ohm < Rx < 209
Ohm, mentre con Rgensore= 10 kOhm 0.041 < o < 1 e 171 Ohm < Rx < 4.17
kOhm: selezionando dunque Ry intorno ai 180 Ohm si opera in maniera con-

grua entro tutto lo span di Rgsensore €saminato. Va tuttavia rimarcato che per
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Figura 5.11: Preamplificatore del percorso dummy e schema sintetico del DAC
moltiplicatore

magnetoresistenze inferiori al kOhm, indipendentemente dal dimensionamento
del percorso dummy, il rumore in ingresso al TIA impedira di risolvere variazio-
ni resistive fino al limite auspicato di v4kT Rgensore-

La resistenza di conversione Rx resta comunque agevolmente modificabile dal-
I'utente poiche si configura come una through-hole, da disconnettere qualora si
voglia condurre una misura single-ended.

Tornando ad una prospettiva d’insieme di tutta questa porzione ausiliaria del
circuito, ¢ indispensabile motivare la presenza dei due DAC alla luce del riscon-
tro della componente capacitiva associata ai dispositivi, che richiede un’ulterio-
re percorso di bilanciamento in parallelo a quello puramente resistivo. Le due
operazioni di compensazione effettuate sono del tutto indipendenti: grazie alla
tecnica del lock-in il convertitore "resistivo" agisce sulla parte in fase, quello
"capacitivo" su quella in quadratura.

Il ramo dedicato all’aggiustamento della fase consente inoltre di introdurre uno
sfasamento negativo tramite l'inversione di Va¢ [Fig.5.4]: tale deviazione viene
concretizzata tramite il controllo di una coppia di relé meccanici.

La sottrazione della baseline deve essere effettuata a monte dell’acquisizione, ed

¢ stata proposta questa opzione soltanto per uno dei canali in quanto eminente-
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mente finalizzata ad un’analisi circa il limite di rivelazione offerto dal sensore,
tramite la duplice demodulazione a feorrente + fmagnete-
Il singolo lock-in a fragnete realizzato ai fini dell’esperimento biologico non

giustifica invece I'implementazione di una struttura di tale complessita.

5.2.3 Sommatore e PGA

Il requisito principale dell’operazionale impiegato per il sommatore consta nella
capacita di adattarsi a due condizioni di funzionamento molto differenti, in base
alla tipologia di acquisizione che si vuole implementare.

Nel readout differenziale, infatti, lo scopo di questo stadio & di garantire un
guadagno in tensione dall’uscita del TTA all’input del PGA abbastanza elevato
da adattare un piccolo segnale alla dinamica d’ingresso di quest’ultimo (£ 10
V); nella lettura single-ended, invece, 'amplificazione deve essere contenuta per
non farlo saturare, ma comunque sufficiente a rendere omissibile il contributo
di rumore dell’ADC. In particolare, nella primo caso proposto, al suo ingres-
so si registrera una sinusoide ampia qualche mV (nell’ipotesi di un matching
d’impedenza al 90 %), e sembra quindi ragionevole fissare G=240. Se invece si
disconnette il percorso dummy il segnale spazia tra & 30 mV a + 3V (con 50
mV su Rgensore= 500 Ohm), quindi G=3 si dimostra un valore sufficientemente
cautelativo sia per restare in dinamica anche con una grande tensione di parten-
za sia per non pagare i 200nV+v/Hz in ingresso al convertitore analogico-digitale
anche qualora si debba dimensionare la catena a guadagno minimo complessivo.
Il cambio di guadagno dal primo al secondo caso avviene sostituendo la resisten-
za in feedback al sommatore da 60 kOhm con una 750 Ohm. I1 THS4631 della
Texas Instruments si e rivelato un candidato eligibile per questo stadio a motivo
della sua banda di circa 200 MHz a guadagno unitario, che assicura di poter
processare segnali a centinaia di kHz anche con G=240, e della sua alimenta-
zione bipolare a +12V, utile a condizionare in maniera opportuna il segnale in
ingresso al PGA. Quest’ultimo, il THS7001, consente di selezionare digitalmente

un guadagno compreso tra 0.08(-22 dB) e 10(+20 dB), con risoluzione a step di
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Figura 5.12: Schema indicante le due alternative di guadagno del sommatore configurabili
esternamente (la capacita da 10 pF & funzionale alla compensazione nel caso G=3) e il PGA
a valle nella catena che consente la duplice modalita di lettura. La figura sottostante riporta
invece l’architettura del blocco preamplificatore+PGA utilizzato per gli altri tre canali.

6 dB, tramite la configurazione di tre bit. Tale dispositivo traduce la sinuosoide
processata dal sistema entro il range +2.5V, compatibile con lo sfruttamento
ottimale della dinamica in ingresso dell’ADC: tale ruolo si rivela fondamentale
soprattutto nella lettura tradizionale dei sensori, in cui vi € una forte eteroge-
neita nell’ampiezza delle tensioni in uscita al sommatore. Per quanto concerne
i due canali che realizzano soltanto questa tipologia standard di acquisizione si
& pensato di snellirne I'architettura globale eliminando il THS4631 e sfruttan-
do il convenzionale preamplificatore di cui e corredato il PGA per introdurre
I'ulteriore fattore moltiplicativo desiderato nella catena, impostando a due il

guadagno di questo componente.

5.2.4 Filtraggio anti-aliasing e ADC

L’andamento temporale degli impulsi neuronali suggerisce un contenuto spet-

trale inferiore al kHz, in base al quale basterebbe riuscire a gestire una fy,q; ~10
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Figura 5.13: Pin dell’integrato AD7983 con interfaccia seriale SPI compatibile

kHz di modulazione della corrente nelle giunzioni magnetoresistive.

Ci si propone tuttavia di sfruttare le potenzialita del nuovo front-end anche per
modulare il campo magnetico originato dalle current lines fino a 100 kHz: per-
tanto ¢ stata fissata una frequenza di campionamento dell’ ADC pari a 1 Msps,
che rende necessaria 'implementazione di un filtraggio anti-aliasing di ordine
abbastanza elevato.

Si & optato per un filtro di Butterworth del quarto ordine con taglio a 250 kHz,
costituito da una cella attiva, utile anche a traslare il segnale da -2.5+ +2.5 V
a 0+ +5 V per accomodarlo all’ADC, e da un RLC passivo. Tale frequenza
di taglio introduce un’attenuazione praticamente nulla a 100 kHz, mentre lo
sfasamento dovra essere compensato utilizzando fase e quadratura del lock-in.
L’abbattimento dell’aliasing puo invece essere apprezzato a 900 kHz, dove il
filtraggio provoca un decremento del segnale di -44.5 dB.

Per il primo blocco ¢ stato selezionato ’AD847, al cui morsetto non ivertente &
collegato un reference ADR4550 in comune al convertitore a valle per spostarne
l'uscita di +2,5V.

Inerentemente alla selezione dell’ ADC si & cercato un componente con transition-
noise contenuto, cosi da non peggiorare le prestazioni di rumore degli stadi pre-
cedenti.

L’AD7983 della Analog Devices, un SAR (Successive Approximation Register)

da 16 bit a interfaccia seriale basato su un DAC a redistribuzione di carica e su
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Figura 5.14: Implementazione del filtraggio anti-aliasing e dell’adattamento del segnale
all’ingresso del’ADC.

un comparatore [Fig.5.13], & contraddistinto da un valore del suddetto parame-
tro pari a 0.52 LSB (36 pVrms), che soddisfa i nostri requisiti. Il transition-noise
identifica I'incertezza nel passaggio da una codifica alla successiva all’incremen-
to del segnale in ingresso (spessore finito della regione di transizione), causato
dal rumore termico delle resistenze e dal kT /C noise del circuito con cui & rea-
lizzato il convertitore [18]. Se supponiamo che tale rumore rms si distribuisca
uniformemente su una banda feampiing Perveniamo ad una densita spettrale di
rumore V,,pise = 36uV7"ms/\/fsanlmg = 36nVrms/\/E ~ QOOanp/\/E.
Tale valore, riportato in ingresso al canale, non degrada i livelli precedentemente
stimati [Par.5.2] nemmeno nel caso in cui, lavorando single-ended, si minimizza
il guadagno in tensione globale.

Infatti impostando 50 mV su Rgensore= 10 kOhm, compatibilmente con 1’esi-
genza di non portare 'input del PGA a saturazione e di adattare il segnale alla
dinamica del convertitore si avra G,;=3*3*5.01= 45.09, che tradurra il rumore
del’ADC in circa 4.4nV/v/Hz in ingresso al circuito, nettamente inferiori al li-
mite del termico del sensore. Analogamente, replicando il presente discorso per
Ryensore= 500 Ohm e considerando stavolta una tensione sinusoidale massima
alla giunzione di 40 mV, gia eccessiva in vista di salvaguardare l'integrita del
layer di ossido, si deriva Gy, =60*3*0.32= 57.6, con cui si trovano 3.47nV/v/Hz
in ingresso, che non degradano il valore stimato in precedenza di 4.1nV/vHz.

Come si evince dalla figura [5.14] PADC viene pilotato tramite I’AD8655 retroa-
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Figura 5.15: Modelli dell’ induttanza per la spira circolare e per quella rettangolare.

zionato a buffer, che introduce una perdita nel SNR teoricamente raggiungibile
dal convertitore inferiore al dB, seguito da un RC con polo a 2.94 MHz, in cui la
bassa resistenza da 20 Ohm ¢ deputata a tutelare le performance in AC,evitando
un peggioramento della Total Harmonic Distortion(THD). L’AD7983 vanta inol-
tre il pregio di consumare poca corrente (tipicamente 4.2 mA con frequenza di
campionamento 1.33 Msps), il che ne avvalora la scelta in maniera ulteriore data

la complessita della scheda e ’elevato numero di convertitori impiegati.

5.3 Circuito per il pilotaggio della linea di cor-
rente

La progettazione dell’architettura del canale deputato alla regolazione della
corrente da erogare alla linea integrata necessita la stima preliminare dell’in-
duttanza associata a questo oggetto, che giustifica la modalita di generazione

realizzata.

5.3.1 Stima dell’induttanza della linea

La current line, contraddistinta da un resistenza di circa 130 Ohm misurata
sperimentalmente, forma con il suo circuito di pilotaggio, immediatamente adia-
cente alla PCB che alloggia il chip dei sensori, una spira con area quantificabile
in 1-2 ¢m?, valore compatibile con le dimensioni della basetta. Considerando
lo spessore della linea di circa 10 ym e adottando sia il modello a spira rettan-
golare sia quello a spira circolare si ¢ ottenuta una Liineq,amrax di circa 70 nH,

che corrisponde ad una R~4.4 Ohm a 10 MHz. Il risultato ottenuto rende I'ef-
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Figura 5.16: Circuito di generazione della corrente nella linea

fetto induttivo trascurabile entro il range di frequenze d’interesse per la misura,
pertanto € parso sufficiente realizzare un traduttore tensione-corrente con una

semplice resistenza Rbias molto maggiore di quella della linea di corrente [5.16].

5.3.2 DAC e resistenza di polarizzazione

La generazione della tensione da impostare sulla linea di corrente attraverso
Rbias ,come mostrato nella figura [5.16], & la stessa gida implementata nella
catena di acquisizione. Assumendo di alimentare il wire con una Imax di 1
mA per preservarlo da fenomeni di elettromigrazione dell’oro si € ricorsi a una
resistenza di polarizzazione da 5 kOhm.

Dato il fattore di conversione di circa 0.1 pT'/1 pA da corrente nella linea a
stimolo magnetico che si osserva in corrispondenza del piano di sensing, desunto
dalle prove sui dispositivi a maggiore % illustrate nel quarto capitolo, si puo
originare un campo magnetico massimo di 100 p7'. Con il target di vedere
variazioni sul segnale doppiamente demodulato fino a 40 nT (limite relativo al
sensore pill prestazionale attualmente disponibile) occorre un rumore di corrente

nella linea inferiore a 400nA/v Hz. Alla luce dei rumori equivalenti in ingresso
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Figura 5.17: Circuito per il pilotaggio dell’alimentatore tra +10V. Per semplicita sono stati
omessi il filtro passa-basso e il buffer del reference.

al’ADA4627-1, ossia 6nV/vVHz e 1.6f A/ Hz, oltre ai termini dovuti alla rete
di feedback e a Rpras e ai 100nV/v/ Hz del reference del DAC, si perviene
un rumore di ~ 20, 5pA/v Hz sul wire, quattro ordini di grandezza inferiore al

constraint appena introdotto.

5.4 Circuito per il pilotaggio del generatore ester-
no di corrente

Il canale volto a pilotare 'alimentatore dell’elettromagnete per la generazione
del campo magnetostatico con cui si fornisce il bias ai dispositivi non ¢ stato
modificato rispetto all’architettura gia pensata per la scheda LOCSENS.

Per dare origine al segnale desiderato si e ricorsi sempre a un DAC 1t¢2641 della
Linear Technology e ad un reference esterno REF5030 della Texas Instruments,
la cui uscita & stata ulteriormente filtrata [19] per migliorarne le proprietd di
rumore a bassa frequenza.

L’amplificazione viene eseguita per mezzo di due OP113 alimentati tra +12V e
-12V con basso rumore 1/f (corner frequency di 10Hz):1o stadio guadagna circa
6.7 e le due resistenze in retroazione (una verso massa e laltra verso 3V) sono

funzionali a polarizzare correttamente 1'uscita.
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Essa viene poi filtrata con un RC passa basso con polo a ~1.5kHz: la 470
Ohm si dimostra sufficientemente contenuta da permettere un efficacie pilotaggio

dell’alimentatore, il quale presenta ~ 10 kOhm in ingresso.

5.5 Simulazioni del front-end

In maniera preliminare alla realizzazione della nuova scheda sono state effettuate
delle simulazioni tramite PSpice per confrontare il trasferimento dei segnali e
i livelli di rumore attesi nelle differenti condizioni operative con le grandezze
finora stimate.

Gli MTJ sono stati modellizzati, per ciascuna prova, con una Rgepsore Sia da
500 Ohm sia da 10 kOhm, e in entrambe le condizioni si & aggiunta una capacita
in parallelo alternativamente da 60 e da 100 pF. In particolare ¢ stato emulato il
funzionamento del canale di acquisizione sia in lettura differenziale sia in single-
ended e l'erogazione della corrente alla linea da parte del relativo cicuito di

pilotaggio.

5.5.1 Il readout differenziale e single-ended

L’acquisizione differenziale del segnale & stata testata impostando in ingresso
al sommatore un segnale sinusoidale fino a 1 mV e fissando il suo guadagno a
240, facendo lavorare il PGA con G ax=-10, con cui si ottiene una sinusoide
a piena dinamica alla sua uscita [5.18].

In modalita single-ended, invece, fissato Gsoympmarore=3 € stato studiato il
dimensionamento nel caso piu delicato per quanto concerne il rumore, ossia
quello che richiede guadagno complessivo minimo: quando si applicano 50 mV
in AC ai capi della giunzione. Si selezionera a tal proposito Gpga=0.16 con
Rsensore=b500 Ohm, e Gpga=5.01 per Rsensore=10 kOhm: nella prima condi-
zione si registrano circa 5.5nV/ v/ Hz di rumore equivalente in ingresso (coeren-
temente alla stima teorica effettuata sul primo stadio di 4.1/vHz) [Fig.5.19],
nel secondo 16nV/vHz (con 16nV/v/Hz attesi)[Fig.5.20].
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Figura 5.18: SIMULAZIONE DIFFERENZIALE:tensione in uscita a piena dinamica
discendente dall’applicazione di segnali inferiori a 1 mV in ingresso al sommatore
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E’ tuttavia opportuno sottolineare che misurando una magnetoresistenza da 500
Ohm nella presente condizione di guadagno inizieranno a dominare le fluttuazio-
ni dovute al’ADC, non quantificate dalla simulazione (200nV/v/H z/(60*3*0.16)
~TnV/ VHz in ingresso). Nella prassi sperimentale il limite di 50 mV vie-
ne perd tipicamente raggiunto solo con i sensori piu resistivi, e considerando
una Vac,max= 40 mV con Rgensore= 500 Ohm diviene lecito, come gia vi-
sto [Par.5.2.4] duplicare il guadagno del PGA(0.32), abbattendo l'influenza del
transition-noise del convertitore. Le funzioni di trasferimento, indipendente-
mente dal dimensionamento della catena esaminato, avvalorano la possibilita di

processare sinusoidi fino al target fissato di 100 kHz.

5.5.2 L’alimentazione della current line

La simulazione della corrente fornita alla linea e stata condotta con l'idea di
visualizzare il trasferimento quando il DAC genera una sinusoide pressocche
rail-to-rail. Per replicare il comportamento del wire si ¢ settata un’induttanza
da 100 nH in maniera cautelativa rispetto alle grandezze calcolate in precedenza.
Il rumore di corrente si dimostra caratterizzato da un valore inferiore di circa un
fattore 10 a paragone di quello ipotizzato (circa 5pA/+v/Hz contro 20.5pA/v/Hz
calcolati), dal momento che la simulazioe non accorpa il contributo preponde-
rante che deriva dal reference del DAC, ma include solo la componente serie
del’ADA4627 (~6nV /v Hz) e il VAETR della sua rete di feedback e di Rpras.
La risalita osservabile nel range delle centinaia di kHz risulta quindi non critica

e, comunque, al di fuori della regione spettrale d’interesse.
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Figura 5.19: SIMULAZIONE SINGLE-ENDED:tensione in uscita e rumore equivalente in
ingresso discendenti dall’applicazione di 50 mVAC su una resistenza da 500 Ohm
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Figura 5.20: SIMULAZIONE SINGLE-ENDED:tensione in uscita e rumore equivalente in
ingresso discendenti dall’applicazione di 50 mVAC su una resistenza da 10 kOhm
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Figura 5.21: Simulazione della corrente e del rumore nella linea
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Conclusioni e possibili

sviluppi futuri

Nel presente lavoro di tesi e stata effettuata una caratterizzazione del rapporto
segnale-rumore di differenti tipologie di magnetoresistenze, che ha consentito di
evidenziare come nella massimizzazione del parametro studiato risultino degli
elementi progettuali incisivi la linearita della relazione R-H e la scelta del punto
di lavoro a %MAX.

Alla frequenze magnetiche operative dei dispositivi nelle applicazioni di biosen-
sing considerate, tipicamente inferiori al kHz, si sono rivelati piu prestazionali
gli MTJ MgO con free layer sottile, contraddistinti da un livello di rumore intrin-
seco che consente di rilevare un minimo campo magnetico, esito di una doppia
demodulazione a banda stretta intorno a foagnete di 1 kHz, di circa 14 nT. Tale
limite si dimostra compatibile con il contributo dovuto all’elettronica di lettura
di un lock-in custom (~ 1 ppm).

Il ricorso a sensori piu resistivi consentirebbe invece di pervenire a risoluzioni
piu spinte se fosse possibile modulare il campo magnetico oltre la loro feorner,
e a tal proposito € stata esaminata la possibilita di sviluppare un sistema di ge-
nerazione magnetica in AC per il raggiungimento di frequenze superiori a quelle
attuali.

La realizzazione di solenoidi gestiti da un lock-in commerciale ha pero stabilito

come miglior risultato perseguibile una sinusoide di £ 50 uT confinata entro
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il range 100300 Hz: benche cio appaia insufficiente ai fini del perseguimento
dell’obiettivo prefissato sarebbe comunque auspicabile pensare ad un utilizzo
alternativo di questi coil in futuro.

Il ricorso ad un alimentatore in grado di erogare una maggior corrente negli
avvolgimenti e a una lettura dei dispositivi utilizzando un lock-in ad alta risolu-
zione, come quello progettato durante la tesi, permetterebbe infatti di approfon-
dire la problematica inerente all’impatto del rumore 1/f sul segnale doppiamente
demodulato emersa in LOCSENS, confrontando a differenti fy,qgnete il SNR 1i-
scontrato nell’esperimento con le beads e quello relativo a questa nuova modalita
di stimolazione delle giunzioni.

Un’ulteriore opzione funzionale al raggiungimento di elevate frequenze magne-
tiche e offerta dal pilotaggio di current line integrate su chip.

Entro tale contesto sono stati esplorati gli effetti di corruzione sulla misura in
tensione dei sensori dettati dalle non linearita del layer di ossido interposto tra
gli stessi e la linea di corrente, a motivo dei quali il minimo segnale acquisibile
diviene dell’ordine di qualche mV, a fronte di una risoluzione necessaria inferiore
di circa tre ordini di grandezza.

L’esigenza di implementare una lettura in corrente che non risenta dell’impra-
ticita nell’osservare segnali inferiori a ~ 30-40 ppm, condizione che si paga ti-
picamente con un lock-in commerciale, ha quindi promosso, come ultimo step
della presente tesi, la progettazione di un front-end atto a leggere variazioni
magnetoresistive di ~ 1 ppm in dispositivi con Rgensore compresa tra 500 Ohm
e 10 kOhm, intervallo coerente con quello delle giunzioni ad oggi disponibili.
In futuro verranno condotti i test della scheda, che costituira il core di un inno-
vativo sistema portatile deputato a monitorare con elevata risoluzione spaziale

Pattivita elettrica di colture neuronali.
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