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Titre:
Etude, modélisation des bruits et conception des circuits de lecture dans les capteurs d’ images a pixels actifs
CMOS.

Résumé:

Ce travail porte sur I’améioration des performances en bruit et sur la conception de circuits de lecture de
capteurs d’'images a pixels actifs CMOS a destination des applications scientifiques. La premiére partie est
consacrée a |’ étude et a la modélisation du bruit temporel de la chaine de lecture du capteur. Cette étude nous
permet de définir des régles de conception réduisant le bruit de ces circuits. Des circuits de test ont été réalisés
sur une technologie CMOS 0.7um, afin de valider les résultats obtenus. Le deuxiéme axe porte sur la conception
de circuits analogiques de lecture et de traitement du signal effectuant I'extraction du signa utile,
I'amplification, et la correction de bruit spatial fixe de colonnes, intégrés sur la méme puce que la matrice
photosensible ainsi que I'analyse de leurs performances. Trois circuits ont été réalisés sur une technologie
CMOS 0.7um: le premier est un amplificateur a capacités commutées (c.c.) élémentaire, le second un
amplificateur a c.c. a compensation de la tension de décalage, et le troiséme un filtre passe-bande actif
commutable. |Is permettent des vitesses de lecture jusqu’a 10 Mpixel/sec. Une analyse théorique détaillée de la
réponse des circuits au bruit blanc et au bruit en 1/f %, en considérant la nature non-stationnaire des signaux de
sortie, est présentée. Les résultats expérimentaux et théoriques sont comparés. Finalement un nouveau circuit de
lecture du signal des colonnes est propose et développé afin de réduire le bruit spatial fixe de colonnes. |l
nécessite un seul amplificateur de colonne commun a toute une matrice de pixels. Les effets des non-idéalités
des composants réels sur les performances de ce circuit sont étudiés et des solutions sont proposées et discutées
afin de les minimiser. Les résultats expérimentaux ainsi que les problémes rencontrés sur un circuit de test,
comprenant 128x128 pixels et réalisé sur une technologie CMOS 0.6um, sont présentés.

Motsclés:
Capteur d'images, APS, double échantillonnage corrélé, circuit de lecture, capacités commutées, bruit
thermique, bruit en 1/f, filtre passe-bande actif commutable, modél e diffusif.

Title:
Design of readout circuitry and analysis of temporal noisein CMOS active pixel image sensors

Abstract :

This work is focused on the improvement of noise performances and the design of readout circuitry of CMOS
active pixels sensors. In the first part of this thesis, the analytical noise analysis of correlated double sampling
(CDS) readout circuits used in CMOS active pixel image sensors is presented. Both low frequency noise and
thermal noise are considered. The results allow us to optimize the MOS transistor dimensions and capacitor
values for lower noise, with the help of SPICE-based circuit simulators. Test circuits were fabricated on a CMOS
0.7um process to validate the results. A good agreement was observed between experimental and analytical
results. Then, three analog signal processing circuits are proposed for CMOS active pixel imagers, used to
extract the signal level proportiona to the incident light, amplify it, and to suppress the column FPN (Fixed
Pattern Noise). They are based on a fully differential cascode operational transconductance amplifier, and
implemented on a CMOS 0.7um process. the first is an uncompensated SC (Switched Capacitor) voltage
amplifier; the second an offset-compensated SC amplifier, and the third a commutable band-pass filter. They
offer up to 10Mpixels/s readout rates. A detailed theoretical analysis of the amplifiers response to white noise
and low frequency noise is given, considering the non-stationary nature of the output signals. A method based on
diffusive Markovian representation of 1/f °-noise is used. The theoretical results are compared with experimental
data. Finaly, a new column readout circuit is presented. The proposed circuit is simple and requires only one
output amplifier. It is based on capacitor ratios rather than MOS transistor matching, reducing the column FPN.
The effects of the imperfections of the components on the performance of the circuit are investigated.
Experimental results obtained on a test circuit comprising an 128x128 pixels array designed on a CMOS 0.6um
process are discussed.

Keywords:
APS, CMOS image sensor, correlated-double sampling, CDS, thermal noise, 1/f noise, flicker noise, readout
circuit, switched-capacitor circuit.
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Introduction

Les capteurs d’'images a transfert de charges (CCDs) inventés au début des années 70 ont quasiment
remplacés les tubes a vides, les vidicons par exemple, dans tous les domaines de I'imagerie visible, aussi

bien pour les applications grand public que pour I'imagerie scientifique.

Au début des années 90, un nouveau type de capteur d'images a I’ éat solide, appelé APS (active pixel
sensor ou capteur d’'images a pixels actifs) a été éudié par plusieurs laboratoires au Japon et aux Etats-
Unis, et notamment par le Jet Propulsion Laboratory (JPL) en Californie [1]. Ce capteur, réalisé sur les
technologies CMOS, offre plusieurs avantages par rapport aux CCDs, a savoir : faible consommation en
puissance, colt de fabrication réduit, possibilité d’intégrer des circuit de traitement sur la méme puce que

le capteur (d’ ol miniaturisation du systéme), possibilité d’ effectuer des lectures rapides, €etc.

L’introduction de I’ APS a également stimulé les recherches sur tous les types d' imageurs CMOS, dont
certains existaient bien avant les CCDs. Ils sont sur le point de remplacer les CCDs dans plusieurs
domaines. Parmi les applications diversifiées dont le nombre ne cesse d augmenter, on peut citer par
exemple le domaine grand public (caméscopes, multimédia, photographie numérique, jouets, caméras
intégrées sur divers appareils portables...), le secteur d’ automobile (anti-collision, guidage...), le domaine
industrie (identification, contrdle industriel...), les applications nécessitant des vitesses de lectures trés
élevées (balistique, sport, "crash-tests' pour les automobiles, analyse d' explosion, etc.), et également le
domaine scientifique et militaire (senseurs stellaires utilisés pour positionner les satellites, imagerie
médicale, guidage, etc.) [2]-[4]. Des caméras numérigues commerciales réalisées sur une seule puce ont
été dga présentées par plusieurs sociétés, avec des résolutions et des vitesses de lectures dépendant des

applications, alant de quelques dizaines a quel ques centaines d'images par seconde [5]-[10].

Aujourd hui les recherches dans les imageurs CMOS sont orientées vers |I'amélioration des performances

électro-optiques du capteur (réduction du bruit temporel, du bruit spatial, et du courant d' obscurité,
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augmentation de I’ efficacité de détection , etc...), ainsi que vers I’ intégration des circuits de traitement de

plus en plus performants sur la méme puce que le capteur.

En France, le groupe de recherche C.I.M.l. (Conception d’ Imageurs Matriciels Intégrés) de SUPAERO
(Ecole Nationale Supérieure de I’ Aéronautique et de I’ Espace) a démarré des recherches sur le concept
APS en 1995, et S'intéresse plus particuliérement aux applications spatiales en collaboration avec des

industriels et des grands organismes scientifico-industriels.

C'est dans ce contexte qu’ une partie importante de cette thése a été consacrée a |’ étude et la réduction du
bruit temporel du capteur APS, qui est I'un des problémes limitant les performances a faible flux du
capteur. Le deuxiéme axe porte sur la conception de circuits analogiques de lecture et de traitement de

signal, intégrés sur la méme puce que le capteur.

Dans ce manuscrit, le travail effectué durant la thése n'est pas présenté dans I’ ordre chronologique. Les
chapitres sont assez indépendants les uns des autres, et organisés de telle sorte que le lecteur s intéressant
a I’un des sujets présenté dans un chapitre ne soit pas obligé de lire tout le reste du manuscrit. Afin de

faciliter leur accés, les références bibliographiques sont placées alafin de chagque chapitre.

Le capteur APS et son fonctionnement, ainsi que les notions de base sur |e bruit temporel et spatial, sont

présentés dans le Chapitre |. Les autres chapitres font souvent référence a ce dernier.

Les travaux de cette thése ont débuté par la réalisation de trois circuits de traitement intégrés pour la
chaine de lecture de I’ APS. Ils assurent I’extraction et I'amplification du signal utile issu du capteur,
proportionnel au flux lumineux incident, ains que la correction du bruit spatia fixe de colonnes. Ces
circuits seront présentés dans le Chapitre I11. Puis une étude théorique et la caractérisation expérimentale
des réponses non-stationnaires en bruit blanc et en bruit basse fréquence de ces circuits ont été effectuées,
qui sont également présentées dans le méme chapitre. Les caculs de réponses en bruit de ce chapitre sont
basés sur la résolution numérique des équations stochastiques différentielles. Pour le bruit en 1/f¢, nous

avons appliqué le modéle diffusif développé dans les références [11][12].

Ensuite on s'est intéressé a la modélisation, présentée dans le Chapitre Il, du bruit temporel généré par la
chalne de lecture. Les méthodes de calculs de bruit utilisées dans ce chapitre sont basées sur les densités
spectrales de bruit et les fonctions de transfert. Les résultats théoriques et expérimentaux nous ont permis
de réduire le bruit temporel, en optimisant les dimensions des composants, sans modifier la technologie
CMOS standard utilisée.
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Introduction

Les recherches conduites en paralléle a ces études de bruit nous ont conduits a un nouveau circuit de
lecture du signal des colonnes pour le capteur APS, qui présente certains avantages par rapport au circuit
de lecture classique. Ce circuit est présenté dans le Chapitre |V. Les problémes rencontrés sur un premier
circuit de prototype et des améliorations possibles a apporter dans le prolongement de cette thése sont

également discutés.

Le dernier chapitre, Chapitre V, plus court, donne les perspectives dans le futur proche, ains que les
difficultés a surmonter en termes de bruit et de dynamique pour réaliser des capteurs APS performants
avec des circuits de traitement analogiques intégrés, sur les technologies CMOS submicroniques

fonctionnant sous des tensions d’ alimentation inférieuresa 1V.
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Chapitre I

Les Capteurs d’Images du CCD a ’APS :
Aspects Généraux et Bruit

1.1 Le capteur CCD [1][2]

Le dispositif a transfert de charges ou capteur CCD (Charge Coupled Device) a éé inventé en 1970 par
W.S. Boyle &t G.E. Smith dans les Laboratoires Bell [3]. Il est basé sur une capacité MOS (M étal-Oxyde-
Semiconducteur) dont la grille est polarisée (voir Figure 1.1). Cette tension de polarisation provogue un
dépeuplement des trous P sous la grille de la capacité MOS. La lumiére traverse I'électrode de la capacité
MOS et une génération d'une paire éectron-trou se produit. Sous I'effet du champ, le photoélectron est

attiré souslagrille et le trou repoussé dans le volume du substrat.

Chaque pixel est constitué d'une ou plusieurs grilles et les photoél ectrons une fois collectés sont transférés
verticalement d'une ligne a une autre a l'aide de plusieurs phases d'horloges (de 2 & 6 phases @,) vers un
registre horizontal. Ensuite, ces charges sont transférées horizontalement par des phases d'horloge @ vers

I étage de sortie, dont le but est de convertir les photoélectrons en une tension.

> T
g @
B
c
o I)l HE=SEEEES
registre * é ec[esortie
horizontal % %

Figurel.l: (a) CCD avec transfert de charges a trois phases, (b) Exemple de lecture d'un CCD pleine trame.

Deux types d'étages de sortie sont principalement utilisés pour les capteurs CCDs, |'étage a grille flottante

et |'étage a diffusion flottante [4]. L'étage a grille flottante permet de lire le signal plusieurs fois sans
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Chapitre |

détruire le signal (lecture non destructive). Ainsi, on peut sommer les échantillons jusgu'a un niveau ou le
rapport signal/bruit est suffisant pour pouvoir utiliser I'image. Cette méthode permet donc d'obtenir une
trés bonne sensibilité. L'inconvénient est quiil faut en général un grand nombre d'échantillons pour
éliminer le bruit, ce qui méne a un temps de lecture relativement long. C'est pourquoi la plupart des CCDs

utilisent la structure a diffusion flottante (ou diode flottante) qui est illustrée danslaFigure 1.2.

Ce type d'étage de sortie est dit a diffusion flottante (ou diode flottante) car e potentiel de la diode (N+/P)
est flottant lorsque le transistor de reset Mgsr N'est pas activé (c'est-a-dire lorsgue @rsr est au niveau bas).
La capacité de transition (ou dépeuplement) de la diode, préchargée a un niveau de référence Vq par
I'intermédiaire de Mgsr, recoit, par injection, des charges éectriques en provenance d'un pixel du CCD.
Un étage suiveur, ayant un gain voisin de |'unité, permet de récupérer ("lire") le signal aux bornes de la

diode flottante sans la perturber.

L e fonctionnement de cet étage de sortie est le suivant (cf. chronogramme, Figure 1.2) :

A l'instant Ty: (rst = Niveau haut => initialisation de la diode de sortie, c'est-a-dire pré-chargement
de lacapacité alatension V4 donnant en sortie un niveau V ey .

Al'instant T, : (ks = Niveau bas => le transistor Mgsr est blogué et on garde le niveau de référence (le
décalage est dii au couplage capacitif entre I'entrée et la sortie du transistor Mgsr).

Alinstant T, : > = niveau bas => injection de charges dans la diode de sortie, ce qui induit une
diminution de latension de sortie (AV=V,¢-Vyg).

Alinstant Ty’ :  le phénoméne recommence pour lirele pixel suivant.

En conclusion, le signal a la sortie d'un CCD comprend 3 paliers par période d'un pixel : (i) le palier de
reset, (ii) le palier de référence et (iii) le palier de signal. Le signal utile, proportionnel au flux recu par le

capteur, est représenté par la différence AV entre le niveau de référence et |e niveau de signal.

Le but de la chaine d'acquisition est donc de mesurer AV le plus précisément possible, malgré le bruit qui
se superpose au signal. Une technique de mesure différentielle portant le nom de double échantillonnage
corrélé (ou Correlated Double Sampling — CDS) [5] permet d' éliminer le bruit thermique généré par le
transistor Mgsr lors de la phase de reset et stocké sur la capacité équivalente a la diode flottante. Pour une
tension V4 appliquée en inverse aux bornes d’'une diode N+/P, la valeur de cette capacité est définie ci-

dessous[6] :
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qlég [N,

Cq (Vd ) = LAy 1.2
2kT
2 E%/bi +Vy - E
q
Cq : capacité du détecteur photodiode polarisé en inverse (F),
q : charge éémentaire (1,6 x 10™ C),
& : permittivité du silicium (10™2 F/cm),
Na : concentration des dopants P (atomes/cm®),
Vi : tension interne ("built-in") de ladiode (V),
Vy : tension inverse aux bornes deladiode (V),
Aq : surface de ladiode (crm?).

Cette formule montre que la valeur de cette capacité est proportionnelle ala surface et, de plus, varie avec

V.

Etage de sortie CCD B
..................... . st
Vor  Vad '
G
s M -
Vreset V [
| ref
G2 Vrx V.
I Veen cep AV
J_ diode
flottante —
— S R Vsig

To Ti T, To

(b)

Figurel.2: (a) L'éage de sortie d'un capteur CCD avec (b) le chronogramme de lecture associé.

Le capteur CCD a atteint aujourd’ hui sa maturité et est utilisé dans toutes les applications d’'imagerie,
auss hien dans le domaine grand public que scientifique, comme par exemple, I’ astronomie, I’imagerie
médicale ou la photographie d’art numérique. On peut trouver dans le commerce des CCDs trés
performants, avec un nombre de pixels alant jusqu'a 7Kx9K (soit 63 millions de pixels), un rendement
quantique de 90%, un bruit de lecture inférieur a 1 éectron, et des courants d obscurité de I’ ordre de
5pA/cm?. Néanmoins, | usage d une technologie spécifique au CCD augmente considérablement le colit

de fabrication de ce capteur et réduit les possibilités d' intégration des fonctions de traitement.
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1.2 Le capteur APS

1.2.1 Introduction

Les capteurs PPS (Passive Pixel Sensor ou capteur d'images a pixels passifs, appelé auss "capteur
d images MOS-XY" [4]) existaient méme avant I'invention du CCD [7], cependant les performances de
ces capteurs sont loin d’ étre satisfaisantes pour les applications faible flux, en raison principalement du
niveau de bruit trés éevé (typiquement supérieur a 250 éectrons) [8]. De nos jours les capteurs PPS sont
toujours utilisés dans les applications grand public, et il existe toujours des travaux effectués sur ce type de

capteur, en raison de sasimplicité et son taux de remplissage dans e pixel élevé [9][10].

Le progrés de la microélectronique de ces derniéres années, a ouvert la possibilité de réaliser de nouvelles
structures photosensibles sur des technologie CMOS qui apportent certains avantages par rapport aux
CCDs. L'un de ces capteurs est le capteur APS (Active Pixel Sensor ou capteur d'image a pixels actifs)
CMOS, introduit par plusieurs laboratoires au début des années 90 [11], et qui est trés prometteur auss
bien pour I'imagerie faible flux que pour les applications grand public [12][13].

Le concept APS consiste a associer a chaque pixel du détecteur photosensible, des transistors actifs
amplifiant le signal a proximité du capteur éémentaire, afin d'éliminer les problémes dus au transfert des
charges rencontrés dans les matrices CCD classiques (voir Figure 1.3). Il permet auss, a I'aide de

transistors de sélection, d'adresser directement chaque pixel.

Le capteur d'image APS présente, par rapport aux capteurs CCDs, plusieurs avantages :

» Accesadéatoire et fenétrage possible,

* Vitesse delecture élevée,

»  Procédé de fabrication CMOS standard a trés grande diffusion (technologie des microprocesseurs et
des mémoires),

» Lalecture de toute une colonne n'est pas inhibée par un pixel défectueux,

» Possibilité d'intégrer |' électronique de séguencement et de traitement sur la méme puce gue le capteur,

» Faible consommation de puissance (20 - 50 mW) et tension d’ dimentation standard (5V — 1.2V),

» Possibilité de profiter de I’augmentation réguliére de la finesse de la technologie pour réaliser des

matrices de grande taille.
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La rédisation de capteurs d'images "intelligents’ (ou "caméra sur une seule puce') comprenant des
photodétecteurs, des amplificateurs, convertisseur analogique-numérique, séquenceur et des circuits de
traitement sur la méme puce que le capteur, est donc possible [12], [14]-[16].

S Pixel actif
-
A Détection
N> ij
» % ST e | [Amplification]
) 8 -
N bits |0

ﬁ- Circuit de lecture colonne

Décodeur X |
Lecture du
pixel (n,m) Xu A M bits

Figure 1.3: Structure de base d'un capteur d'images a pixels actifs ol chaque pixel est pourvu d'une partie
photosensible et de son amplificateur.

1.2.2 Architecture générale d’'une matrice APS

L’ organisation et le fonctionnement de la matrice APS avec la chaine d'acquisition associée seront
expliqués briévement.

1.2.2.1 Le pixel

Dans cette partie seront présentés la structure et |e fonctionnement des pixels utilisés actuellement dans les
capteurs APS. |l existe deux types de structure principales pour la partie photosensible du capteur : la
photodiode et le photoMOS. Ce sont les deux structures qui sont étudiées au Laboratoire CIMI
(Conception d’'Ilmageurs M atriciels | ntégrés), a SUPAERO [17]-[21].

A. Pixel Photodiode

i) Principe de base

La photodiode est une jonction P/N polarisée en inverse, qui génére un courant lorsqu'elle est éclairée par

un flux photonigue. La technologie CMOS permet de concevoir des photodiodes simples basées sur une
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structure N+/P, dont la région P correspond au substrat et la région N+ est fabriquée de |la méme maniére

gu'un drain ou une source de transistor NMOS.

Vout
* V
MRST| I‘T DD
T Reset
PR [Ml‘ Ysel
74
Lk l _ photosensible
n+ LT 1 IS
3
p Ma N
Photodiode
Pixel; Vvl Ms

- | 21pum |

Figure 1.4 : (a) Schéma d'un pixel APS a base de photodiode, (b) Microphotographie d' un groupe de 4x4 pixels
photodiodes réalisé sur une technologie Al catel Microelectronics CMOS 0.7pm.

ii) Structure photodiode dans le pixel

La Figure 1.4 montre la structure d'un pixel a photodiode. Ce pixel comporte une photodiode et 3
transistors. Mgsr €st utilisé pour initiaiser la photodiode en début d’intégration. Les transistors M;-M;
forment un suiveur dont I’ objectif est d’amplifier la tension de la photodiode et de |I'acheminer via un bus
vertical vers les circuits analogiques de traitement. L'avantage apporté par ce suiveur est la sortie a basse
impédance du signal de la photodiode. La polarisation des transistors M; et M, est effectuée pour toute
une colonne de pixel par un transistor de charge M3, placé en bas de chaque colonne. Afin d'éviter le
mélange des signaux sur le bus analogique colonne, le transistor M, effectue la sélection du pixel de la

lignealire.
iii) Fonctionnement
Le chronogramme du pixel peut se résumer ainsi (Figure 1.5) : au début de I'intégration, le transistor Mgsr

est mis en position fermé pour initialiser la photodiode, ensuite ce transistor est relaché et la mesure du
niveau de reset est effectuée (V,«), l'intégration fait chuter la tension de la diode et en fin d'intégration le
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niveau de signal (Vsg) est mesuré. La différence de ces deux signaux donne une tension proportionnelle a

|'éclairement.

Vph; trame (n) , trame (n+1)

diode flottante

reset intégration reset

Vphfref(n) Vphfref(n"'l)

<
kel
>
[%)
Q

|
|
1
le—
[
1
|
|
1
]
|
|
1
1
|
1
1
|
1
|
|
]
|
|
|
|
1
1
|
1
1
|
1
|
]
]
'

Figurel.5: Allure de latension sur la photodiode du pixel de lafigurel.4.

Cependant, dans le cas de I'intégration d'un pixel photodiode dans une matrice APS, le CDS ne peut pas
du signal et qu'éectriquement la diode n'est pas isolée du lieu ol sont collectés les photons. Pour réaliser
le CDS, il faudrait réussir a mémoriser en début d'exposition pour chague pixel la valeur analogique de
Vi Une solution consistant & numériser les signaux V¢ (CDS numérique), de toute la matrice est
possible, mais reste trés lourde a mettre en cauvre, un tel dispositif étant difficilement envisageable a cause
de la complexité du systeme et du colt supplémentaire associé a la surface nécessaire pour une éventuelle

intégration sur la puce.

D'un point de vue plus pratique, on réaise un double échantillonnage (non corrélé!) qui consiste a lire
successivement le niveau de signal résultant de I’intégration de la trame (n), puis aprés "reset" du pixel, le
niveau de référence de la trame suivante. Ce type de lecture permet de s affranchir des différences de
tensions de seuil de chague pixel. Maheureusement, le bruit thermique généré par le transistor Mgst N’ est

pas éliminé.

Page 11



Chapitre |

B. Pixel PhotoM OS

i) Principe de base

Alors que la photodiode utilise une jonction P/N, permettant une conversion directe des charges en
tension, le détecteur photoMOS est basé sur une structure MOS ou jonction par effet de champ.
L'application d'une tension positive provogue initialement un régime de dépeuplement profond, hors de

I'équilibre thermodynamique (Figure 1.6).

La zone de charge d'espace sous la grille constitue un puits de potentiel, capable de collecter et de retenir
des charges photoniques (électrons). La structure consiste en un substrat de silicium dopé P, une couche
d'oxyde mince (SIO,) et une grille en polysilicium (c'est-a-dire du silicium polycristallin fortement dopé

au phosphore et rendu trés conducteur).

oxyde SiO2 tox
eeceececee |
photon

zone dépeuplée L\

substrat P

Wt

Figurel.6: Structure d'un détecteur photoM OS en dépeuplement profond.

Le méme type de structure est utilisé dans les capteurs CCDs, car la structure photoMOS est capable non
seulement de détecter et stocker des charges mais également de les transférer latéralement d'une capacité
MOS a une autre située a une distance trés proche en appliquant une séquence de polarisations appropriées

sur les grilles comme pour un CCD.

La technologie de fabrication CMOS produit des structures de grilles de transistors NMOS complétement
assimilables a une structure photoMOS. Autrement dit, le détecteur photoMOS est réalisé comme une

grille NMOS de grande surface.
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ii) Sructure photoMOS dans le pixel

La rédlisation dans le pixel de la structure photoMOS et illustrée Figure 1.7. Une photo-grille définit la
zone de collection des charges et les transistors Mgsr et M1-M3 ont respectivement les mémes fonctions
que ceux illustrés dans le pixel photodiode. La source du transistor M1y, commune avec celle du transistor
Mgst, constitue la diode de lecture, élément de conversion charge-tension.

Le nombre de lignes de commandes du pixel est plus important par rapport au pixel photodiode, et le taux
de remplissage dans |e pixel est réduit.

VOU'[J' ¢
d
o V 1 4
DD S g B
MRSTH—T i' . ,,;
= Reset :
LM oo
3 3
Ysel - :
»> ol ] zone
_L . VTX - - photosensible
. LI 14 1
: PolySi 1 " !
i Mrx M. T ad;
ilp diode g Pl
{ PhotoMOS | flottante ) s g
' - » [
Pixel;; Ve[ Ms 3

21pm

Figure 1.7 (a) Schéma électrique d'un pixel APS photoMOS, (b) Microphotographie d’un groupe de 4x4 pixels
photoM OS réalisé sur une technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um.

iii) Fonctionnement

Une coupe longitudinale d'un pixel actif photoMOS sur substrat P pendant la phase d'intégration des
charges est illustrée Figure 1.8 .

La commande PG est portée au potentiel positif Vpp, permettant la création d'une zone dépeuplée de

profondeur Xge,, l€s photons traversent la grille du photoM OS et créent des paires électrons trous dans le
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volume. Sous l'effet du champ électrique, les trous sont repoussés dans le substrat et les éectrons
saccumulent en surface sous la grille du photoMOS. Le réle du transistor M1y est d'isoler ces électrons de

ladiode de lecture FD. Le potentiel de TX est généralement fixé autour de 2V.

Pixel actif & photoMOS |

PG ™ Reset M3 |__Yse|
| | Voo
| photoMOS | ] | | ] | | 9\/
Y - I out
QO L 00 6 o © 5 2 MTX M1
Sig éxdep DTX FD

% zone dépeuplée

Substrat P

[
=

Figurel.8: Coupe d'un pixel photoMOS pendant I'intégration des charges

Une fois l'intégration terminée, la diode de lecture est rendue flottante en désactivant le transistor de reset
Mgsr par un signal numérique, le niveau de référence est mesuré et les charges sont transférées sur FD en
établissant PG a0V. Les charges traversent alors M+ et vont décharger la diode de lecture, produisant un

autre niveau de tension. La différence des deux signaux produit une chute de tension AV sur V,; définie

par :
A
AV =N, —= = N_Cvf

°Cy e (1.2
yi\Y, : différence entre la valeur de référence et lavaleur du signal alasortie du pixe (V),
Ne : nombre d’ é ectrons photoniques accumul és dans le photoM OS,
Ar : gain DC en tension du suiveur dans le pixd (=0.8),
Ci : capacité de la diode de lecture (F),
Cvf : facteur de conversion (V/électron).

Le facteur de conversion Cvf est une donnée tres importante, il donne la tension produite par un

photoél ectron capté par le pixel, et détermine la sensibilité.
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Le pixel photoMOS présente |’ avantage d'avoir un niveau de bruit de lecture trés faible, par rapport a la
photodiode. En effet, avec ce pixel, la technique CDS est réalisable et le bruit thermique généré par le
transistor Mgsr €t échantillonné sur la diode de lecture est éliminé. De plus, Ciy pouvant étre rendu tres
faible (quelques fF), des valeurs élevées de facteurs de conversion peuvent étre atteintes (typiquement 10 a
20 uVv/e). Larelation (1.2) est valable également pour les pixels de type photodiode, mais dans ce cas, Cg
représente la capacité de la photodiode (plusieurs dizaines de fF) ce qui conduit a des facteurs de

conversion souvent inférieursa 1uV/e.

1.2.2.2 Circuits de lecture colonne

Le circuit de lecture du signal des colonnes utilisé actuellement dans la plupart des APS (Figure 1.9) a été
proposé dans la référence [13]. C'est un circuit complétement symétrique, implanté dans chague colonne
de lamatrice. Les transistors Ms-M- forment un suiveur PMOS. Le transistor M- (et son symétrique M-')
est une source de courant, il est unique pour toute la matrice, alors que Ms et Mg sont présents pour chague

colonne delamatrice APS. Latension V » fixe le courant de polarisation de ce suiveur.

Vout;

Figurel.9: Circuit de lecture CDS d'une colonne de la matrice APS (les transistors M, et M, sont al'extérieur de la
colonne et communs a toute la matrice).
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Le suiveur NMOS, qui est utilisé dans les pixels, procure une tension qui est décalée vers le bas par
rapport ala tension d'entrée. Lorsque la tension a I'entrée du suiveur venant de la diode flottante du pixel
(Vin) varie entre 3 et 4 volts, le niveau correspondant en sortie (Vout;) varie entre 1 et 2 volts environ, ces
valeurs sont stockées aux bornes de C et Cqq de 1pF environ. Les tensions sur C.« et Cqq SONt donc
amplifiées ("bufférisées) avec des suiveurs PMOS au lieu de NMOS parce que cette plage de tensions a

I'entrée d'un éventuel suiveur NMOS produirait une réponse non linéaire.

Le signal Vout; correspondant au pixel sélectionné de chague colonne est échantillonné en deux temps:
d'abord le palier de référence V.4 sur la capacité C,« grace a l'ouverture du transistor M, par le signa
global SHR, ensuite le palier de signal Vgq sur la capacité Cqq en activant le transistor M, par le signal
SHS.

Une fois cette opération réalisée, les adresses des colonnes (X) sont balayées pour que chague colonne
produise & la sortie de la puce la paire de signaux Vg €t Vi de chague pixel de laligne lue. Les suiveurs
PMOS séparent sur deux voies, les tensions Vyq et Vi du signal Vout; qui contenaient séquentiellement le

palier de signal et le palier de référence.

Cette chaine permet e double échantillonnage corrélé. A I'extérieur de la puce, la différence des deux

signaux Vg €t V. doit étre réalisée et ainsi que la conversion anal ogique-numérique.

5 08

Vref
ou
Vsig

Vin Vin
- VLN:ZV VLp:4V - VLNZZV VLP:4V
- Vin=1V V =3V = VLN:lV VLPZS\/
T Vin=2V Vp=3V — V=2V V=3V
X VNELV V=AY BRIV YAV

Figurel.10: (& Simulation DC, V¢ en fonction de Vin pour plusieurs polarisations V €t V p, (b) Gains respectifs
et variations en fonction de Vin.
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Les Figure |.10a et Figure 1.10b montrent respectivement |es caractéristiques statiques par rapport a Vin et
le gain statique a la sortie de I'ensemble de la chaine de lecture du pixel (M, a M+). La configuration qui
produit le moins de variations de gain en fonction de Vin est celle ou V y=1V et V =4V. Dans le cas ol
V=4V, le courant est 15 fois moins important que pour V =3V. Cependant en terme de bande passante,
il savére que la configuration avec un courant plus faible de polarisation sera bien moins rapide que celle

afort courant.

Laconfiguration "normale" (V =2V et V =3V) montre qu'avec une charge de 6pF des fréquences pixels
de I'ordre de 20M pixels/sec. peuvent étre aisement atteintes, mais au détriment de lalinéarité. Si on décide
de travailler avec V y=1V et V =4V, pour atteindre cette fréquence, la charge devra étre diminuée a 1pF
ce qui est tres difficile aréaliser en pratique, compte tenu des diverses capacités parasites (plots de la puce,
etc..). Il est plus raisonnable de penser qu'avec cette polarisation et une charge de 6pF, une fréquence de 3-
4 Mpixelsg/sec. pourra étre atteinte. En conclusion, un compromis doit étre trouvé en fonction de

I'application.

Lerble destransistors Mg, Mg, Mg' et du signal CB illustrés Figure 1.9 sera décrit dansla partie 1.4.3.

Le dessin de la chaine de lecture de colonnes, réalisé sur le logiciel CADENCE, est illustré Figure |.11.

Figurel.11: Dessin de 2 circuits de lecture CDS aboutés.

1.2.2.3 Décodeurs d’adresses

L es décodeurs d’ adresses acceptent N bits & I’ entrée et sdlectionnent ainsi une des (2"-1) colonnes ou des
(2M-1) lignes (pour une matrice NxN). Le schéma électrique du décodeur d’ adresses en Y est donné dans
la Figure 1.12 dans le cas du photoMOS. Ce circuit est valable pour les matrices a photoMOS. Le schéma

est quasiment identique pour la matrice a photodiodes a |’ exception du signal PG qui n’est pas utilisé. Les
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lignes d'adresses Y-Y \.1, @insi que les deux signaux de commande PG et RST, viennent de |’ extérieur du

circuit. Par conséguent, une seule ligne horizontale peut étre adressée alafois.

PG(2M-1)
?D»—) RST(2"-1)
8 o s Ysel(2V-1)
(7)) 1 1
[72] ! 1
o . !
S
o
;g )c PG(1)
5 F }—) RST(1)
(D) [ Yse(1)
o)
8 < PG(0)
8 F RST(0)
I Ysel(0)
Yni Y2 Y1 Yo i RST

Figure 1.12 : Schéma du décodeur d'adresses Y et de la partie logique associée aux signaux de commande (cas du
photoMOS).

1.2.2.4 Chronogramme de lecture de I'APS

L e chronogramme de lecture différe suivant le type de pixel. La Figure |.13a représente le chronogramme

d’'un APS photoMOS, et la Figure 1.13b celui d’ un APS photodiode.

Pour le photoMOS, lorsqu’une ligne est séectionnée, toutes les lignes non adressées de la matrice se
trouvent en phase d'intégration. La ligne sélectionnée continue également a intégrer jusqu’a ce que le
signal PG passe al’ état bas. Dans |e cas de la photodiode, |es pixels intégrent tout le temps, sauf quand le
signal RST est al’ état haut.

Lors de lalecture, I'information de laligne sélectionnée Y est transférée vers les capacités C¢ et Cgq du
circuit CDS. Pour le photoMOS, les valeurs des tensions V,¢ sont échantillonnées en activant le signal
SHR, aprés avoir bloqué les transistors de reset des pixels sélectionnés (par un état bas sur le RST
externe). Ensuite, PG passe a I’ &at bas pour terminer I'intégration et permettre le transfert des charges

versladiode de lecture, et le signal SHS échantillonne I’ ensemble des valeurs du niveau de signal V.
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Figurel.13: Chronogramme de lecture d’ une matrice APS 128x128 (a) PhotoM OS, et (b) Photodiode.

Dans le cas de la photodiode, |e signal Vg est échantillonné en premier suivi du signal V. 1l est important
de rappeer gu'il s agit du V,¢ correspondant a latrame suivante.

La derniére étape consiste a lire chague pixel de la ligne transférée lors de la phase précédente. Il suffit
pour cela de sélectionner chague pixel en incrémentant le décodeur d'adresse X. Aprés la lecture du

dernier pixel Xy, laligne Y . est adressée et |e cycle recommence.
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L es microphotographies de certaines parties d une puce APS 256x256 pixels photoM OS, réalisée sur une
technologie Alcatel Microdectronics CMOS 0.7um, ainsi qu'une image produite avec ce capteur a
50kpixels/sec. sont représentées dans la Figure 1.14 [19]. Dans la Figure 1.14a, on remarque les décodeurs
X etY, lescircuits de lecture colonnes, une partie de la zone photosensible, les plots d’ entrées et de sorties

de lapuce. LaFigure |.14b montre un groupe de 9x4 pixels. Le pas du pixel est 19um.

Zone
photosensible

Décodeur Y.

2
SUPRERD -

(@ (b) (©

Figurel.14 : (a) Photographie de la puce d' une matrice APS 256x256 pixels photoM OS réalisée sur une technologie
Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um, (b) photographie de la partie photosensible de la méme puce, (c) image
produite par ce capteur a 50kpixels/sec.

1.3 Aspects généraux sur le bruit [22]-[27]

1.3.1 Généralités

Dans la littérature des circuits et systemes électroniques, le terme "bruit" est souvent utilisé pour désigner

n’importe quel signal aléatoire non désiré mais présent dans le systéme.

Le niveau de signal le plus haut traitable par un systéme est déterminé par les caractéristiques de ce
systéme, et le niveau le plus bas par le bruit.
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Afin d'augmenter la dynamique a I’entrée d'un capteur d’images, par exemple celle d'un APS, deux
méthodes sont possibles : |a premiére consiste a réduire le niveau de bruit et améliorer la dynamique vers
les faibles niveaux de flux et la seconde a augmenter le niveau de saturation a |’ entrée et donc étendre la
dynamique vers les forts niveaux d’ éclairement. Etant donné que ce travail est orienté vers les applications
spatiales, le plus souvent a faible flux lumineux, la méthode qui a été choisie est la premiére. Les

méthodes pour augmenter le niveau de saturation® sont décrites dans |a référence [28].

Les sources de bruit peuvent étre internes ou externes au systeme. Par exemple, |e bruit thermique généré
par les résistances ou composants actifs d'un circuit intégré constitue une source de bruit interne, et le
bruit provenant de I’ environnement a travers les interférences éectromagnétiques ou électrostatiques une
source de bruit externe. L’interférence éectromagnétique peut aussi se produire entre divers composants
appartenant au méme systeme. Dans les circuits intégrés, par exemple, les parasites générés par les
commutations des circuits numériques peuvent se propager grace aux couplages éectromagnétiques, aux
pistes d aimentations ou au substrat, en dégradant les performances des circuits analogiques qui se

trouvent sur la méme puce.

Le bruit interne, dit "bruit électrique’ ou "bruit éectronique’, est un phénoméne physique di aux petites

fluctuations du courant ou de la tension des composants utilisés dans |es circuits intégrés.

Les perturbations dues aux sources de bruits externes peuvent auss atérer le fonctionnement des circuits
électroniques, dans certaines cas elles peuvent é&re méme dominantes par rapport aux bruits internes.
Néanmoins, elles peuvent étre réduites considérablement en utilisant certaines méthodes de
conception [30]-[32]:

» réalisation de dessins de puce soigneux,
» Séparation des alimentations des circuits numériques et celles des circuits ana ogiques,
e isolation des parties anal ogiques sensibles du reste du systéme,

+ utilisation de structures de circuit différentielles symétriques.

Ces considérations seront prises en compte lors de la réalisation des circuits présentés dans les chapitres

suivants.

! Pour une application de ce type, voir par exemple laréférence [29].
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Par contre, les bruits électriques, comme le bruit thermique, le bruit de grenaille, ou le bruit de
scintillement, sont inhérents au fonctionnement du composant et ne peuvent pas étre éliminés en utilisant
ces méthodes. Ces types de bruit déterminent donc le niveau de signal le plus bas traitable par le systéme,
par exemple, le niveau d éclairement le plus faible détectable par un capteur APS. C'est ce type de bruit
qui sera étudié dans le Chapitre |1.

Le bruit étant un phénomene totalement aléatoire, sa valeur efficace ou RMS (Root Mean Square) ainsi

gue sa moyenne peuvent étre estimées et mesurées.

Pour effectuer une analyse du bruit dans les circuits éectriques, la fluctuation du courant est décrite

comme un signal aéatoire de puissance finie. Ce signal a une valeur quadratique moyenne i%, mesurée

dans une bande de fréguence 4f. Par contre, savaleur instantanée i(t) ne peut pas étre estimée.

1.3.2 Bruit temporel

1.3.2.1 Terminologie

En désignant par x(t) un signal aléatoire réel de puissance finie, centré en général [V ou A], et en notant

S() : ladensité spectrale de puissance de bruit [V¥Hz ou AZHZ],

X2 = o? : lapuissance du bruit ou variance [V2 ou AZ].

Oy : I" écart type du signal aéatoire (exprimeé en V s 0u Armg),

E[x(t)] : I espérance mathématique ou moyenne du signal aléatoire [V ou A],

R.(r) :lafonction de corrélation ou autocorrelation du signal aéatoire stationnaire x(t),

R, (1) :lafonction d'intercorréation des signauix aléatoires stationnaires x(t) et y(t),

X* (1) : le complexe conjugué d’ un signal aléatoire complexe x(t),
on peut établir les définitions suivantes :

Une fonction aléatoire stationnair e représente un phénomeéne aléatoire qui dépend du temps, mais dont

les grandeurs statistiques n’en dépendent pas. Ainsi si x(t) est "stationnaire au sens strict” , toutes ses
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propriétés statistiques sont invariantes dans tout changement de I’ origine du temps. De méme, x(t) est
"stationnaire au sens large" ou "faiblement stationnaire’ (WSS — wide sense stationary), si ses moments du

premier et deuxiéme ordre sont invariants dans tout changement de I’ origine du temps.

La densité spectrale de puissance bilatérale (DSP) S(f) d'un signal aéatoire x(t) est la densité de
répartition de la puissance g® du processus aléatoire sur |’ axe des frégquences: ¢ est une fonction réelle,

positive et paire.
La puissance X2 du bruit est calculée par :
X2 = I:s (f)df
S(f) df est la puissance moyenne du signal dans la bande de fréquence df.

L’ espérance mathématique E[x] (ou la moyenne) d'un signal aléatoire x(t) est définie de la moyenne

d ensemble suivante ;
E[x(t)] = I X(t) p(x)dx

ou p(x) est la densité de probabilité de x. Dans le cas des processus ergodiques (donc stationnaires), cette

moyenne d’ ensembl e peut étre remplacée par une moyenne temporelle :

+T/2

Cim L
E[x]—TllfnTJ:le x(t).dt

[

Ces expressions peuvent ére généralisées aux moments d’ ordre n.

Lafonction d’autocorréation est définie de lafacon suivante :
R.(7) = E[X(1). x*(t - 7)]
et lafonction d’intercorréation des signaux aléatoires x(t) et y(t) par :

Ry (7) = E[X(1). y*(t - D)].
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D’ apres le théoréme de Wiener-Kinchin, si x(t) est un signa aléatoire faiblement stationnaire, sa fonction

d autocorrélation et sa densité spectrale forment une paire de transformées de Fourier :

%x(f) =J’_+: R, (1) e ?dr, OO

D +o0 R
gqxx(r) =J’ S (f)e#df, OO
ol Ry (1) = E[X(t). X*(t - 1)] = R, (-T) . On rappelle que la puissance totale est donnée par :

R, (0) =% =07

On montre de plus que S(f) peut étre évaluée grace al’ expression :

2
Sx(f)zlimEMD
g T B

ou X1(f) est latransformée de Fourier du signal x(t) observé durant une durée T.

On utilise souvent en électronique la DSP unilatérale obtenue en prenant le double de la DSP bilatérale sur

le domaine des fréguences rédlles positives.

1.3.2.2 Bruit thermique

Ce type de bruit est dii au mouvement aléatoire des porteurs de charges sous I’ effet de la température. I
est associé a la résistance ou a la partie résistive d'un composant ; il est indépendant du courant et de la
polarisation. Ce mouvement est similaire au mouvement Brownien® des particules. 11 a été observé pour la
premiére fois en électronique par J.B. Johnson aux Bell Telephone Laboratories en 1927, et sa densité
spectrae a été calculée par H. Nyquist en 1928. C'est laraison pour laquelle il est connu sous les noms de
"bruit Johnson" ou "bruit de Nyquist". La DSP unilatérale de courant du bruit thermique généré par une

résistance R est donnée par :

Sh,i(f)=%

2 Robert Brown (1773-1858) est un botaniste écossais qui a observé pour |a premiére fois le mouvement aléatoire des grains de
pollen dans une solution.
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ou k est la constante de Boltzmann et T (en K) latempérature absolue®. La variance du bruit thermique est
finie en raison de la bande passante limitée de tout systéme. La DSP étant constante, ce bruit est appelé

bruit blanc.

RT S = R,OK§ g

Figurel.15: Schéma équivalent de Norton en bruit d’ une résistance.

1.3.2.3 Bruit de grenaille

Il est dO a la nature granulaire de I’ électricité, ¢'est-a-dire a la non-uniformité du courant. Il intervient
lorsque les porteurs franchissent une barriere de potentiel de fagcon aéatoire suivant une loi de Poisson. Il

se manifeste dans les dispositifs ajonctions, tels que les diodes, les transistors bipolaires etc.

Ce bruit est directement proportionnel au courant passant a travers le composant. Dans |a bande passante

du systéme, si on néglige le temps de transit, la DSP unilatéral e de ce bruit blanc est donnée par :

Syi(f)=2dl (f20)

3L’ expression laplus général e du bruit thermique est donnée par :

Sl E%)Bmﬂ@ e

ou h est la constante de Planck, f la fréguence. On remarque la DSP est fonction de la fréquence. Pour la plupart des systémes
éectroniques, f<<kT/ h, (KT / h=2.10'°T). Donc,

L
ol
T0O
et on obtient une DSP de bruit blanc :

S (1) =258
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ou g est la charge électronique élémentaire et | I'intensité du courant continu passant a travers le

composant.

1.3.2.4 Bruit en 1/f (bruit de scintillement ou "flicker noise")

C’est un type de bruit ayant des propriétés uniques. La densité spectrale de ce bruit suit sensiblement une
courbe en 1/f %, a étant proche de 1. Il a été nommé bruit de scintillement apres avoir éé observé pour la
premiére fois dans les tubes a vide. Dans la littérature, des noms tels que "bruit rose" (pour a = 1), "bruit
en excés' ou "bruit basse fréquence” sont aussi souvent employés. Le bruit en 1/f 2 est appel é "bruit rouge":

il correspond en fait a un bruit blanc intégré temporellement.

Une propriété importante du bruit de scintillement est son universaité. Ce type de bruit est non seulement
observé dans |es composants électroniques, mais dans des domaines trés variés [33]-[38] : I’ oscillation des
cristaux de quartz, les données économiques (la bourse), le taux de la circulation routiere, les données
géophysiques, les courants dans les océans, le bruit sismique, le débit du Nil au cours des 2000 derniéres
années, le taux d'insuline, les variations du rythme cardiague, les courants dans les fibres nerveuses,
I’ADN, les fluctuations du potentiel de membrane dans un systéme biologique, I'activité solaire, les
lumiéres émises par les naines blanches et les quasars, les oscillations de I’ axe terrestre, la rotation de la
terre, le son et la voix transmise par la radio, la musique, I’écoulement du sable dans un sablier, la

distribution des nombre premiers, etc. Par exemple, pour lafréguence de larotation de laterre, a = 2.

Le bruit basse fréguence dans les transistors MOS sera présenté un peu plus en détail dansle chapitre I1.

Etant donné que la densité spectrale du bruit en 1/f* présente une singularité en f =0, le bruit a une
puissance infiniesi a = 1. Donc, on devrait mesurer une valeur RMS infinie pour ce bruit qui n'est pas le
cas en pratique. En effet, le fait d' observer ce bruit pendant une durée finie induit une fréguence de
coupure basse. Donc la DSP moyenne de ce bruit dépend du temps et de la durée d’ observation [39][33].
La fréquence de coupure haute est limitée par la bande passante du systéme. Ce sont les raisons pour
lesquelles lavaleur RM S mesurée en pratique est toujours finie, ce qui facilite aussi les calculs relatifs a ce
bruit.
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1.4 Sources de bruit dans I’'APS

Lesignal delasortie de |’ APS comprend [40] :

»  électrons générés par les photons incidents associés a un bruit de grenaille,
e @ectrons générés par le courant d’ obscurité associés a un bruit de grenaille,
*  bruit temporel de lecture,

» non-uniformités du courant d’ obscurité,

e bruit spatial fixe des circuits de lectures,

Seuls les éectrons générés par les photons incidents sont désirés, les autres sont des facteurs limitant la

performance du capteur.

1.4.1 Bruit de grenaille généré par les photons (bruit photonique)

C'est un phénomeéne physique qui ne peut pas étre réduit. A fort éclairement, c’est la source de bruit
dominante. Il est poissonien et sa variance est donnée par [41] :

2 —
aphoton =N

(1.3)

photon

Npnhoton €tant e nombre moyen de photons incidents.

1.4.2 Courant d’obscurité et bruit de grenaille généré par le courant d’obscurité

Le courant d obscurité est di aux générations de charges thermiques dans le pixel. 1l est mesuré en
pAlcm?. 1| s agit d’ électrons qui se libérent des atomes de silicium & cause de leur énergie thermique, et
s’ accumulent dans le pixel en se rajoutant aux électrons du signal photonique. Dans le cas du photoM OS,
cette génération intervient mgjoritairement a I'interface Si-Si0, plutét que dans le substrat lui méme. Le
taux de génération de ces charges thermiques varie beaucoup d un pixel al’autre et il en résulte une non-
uniformité de courant thermique désigné par DSNU (Dark Signal Non Uniformity). La distribution

spatiale en intensité de courant d’ obscurité obéit la plupart du temps a une distribution gaussienne centrée

Page 27



Chapitre |

sur la moyenne du courant thermique, et les pixels ayant un courant plus élevé (donc en dehors de la
distribution gaussienne) sont appelés des pixels chauds. Le courant d’ obscurité est trés dépendant de la
température et il double tous les 5 a 8°C [40]. Une expression théorique donne la densité du courant

d obscurité J en fonction de latempérature T [4] :

_vaa
J=AT?% 27

ou A est une constante dépendante des unités utilisées (en pA/cm?), Vg est la largeur de la bande interdite
(ou tension de gap). Sa valeur est trés dépendante du procédé de fabrication. A température ambiante,
" ordre de grandeur s étend de 200 & 1500 pA/cn?.

Le courant d’ obscurité et les non-uniformités peuvent étre corrigés, par contre le bruit de grenaille généré
par le courant d’ obscurité ne peut pas étre corrigé [42]. Le seul moyen de corriger ce bruit et de réduire le
courant d’ obscurité. Le courant d’ obscurité continue a étre un probléme majeur dans les imageurs CMOS,
et jusqu’ a présent, pour le réduire, seules des solutions modifiant la technologie CMOS standard utilisée

ont été proposées [43].

1.4.3 Bruit fixe (ou spatial) de la chaine de lecture

Il exprime I’ écart de réponse des éléments des circuits de lecture situés dans les différents pixels et les
différentes colonnes d’'une matrice APS. Il est di principaement aux non-uniformités de certains
paramétres des composants, surtout celles des transistors MOS utilisés: tensions de seuil, courants,
transconductances, etc. La différence de tensions de seuil est la source de bruit fixe dominante [2]. En
général, plus la distance entre deux transistors MOS est grande, plus la tension de seuil des deux
transistors peut étre différente. Typiquement, on peut avoir sur la méme puce des variations de I'ordre
d'une dizaine de millivolts [44][45].

Le bruit fixe total pour I’ APS peut s exprimer de lafagon suivante [46] :
FPN, | =Y, + X | (1.4)

ou Y; représente |e bruit fixe de colonnes et X;; représente |e bruit fixe de pixels. X et Y sont des variables

aléatoires a moyenne nulle totalement décorrélés, obtenues en soustrayant aux mesures brutes la valeur
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moyenne prise sur |’ ensemble des signaux. L’ estimation de la moyenne et de |a variance pour une matrice

de M lignes et N colonnes sont données par :

_ 1
Y :NZ FPN; | (1.5)
X;; =FPN,; -Y; (1.6)
P 1 M _

2 2
g5 =—— Y.

arvr] 2 ) (1.7)

N M

o =m Z Z (X:)? (18)
£ L

La technique de lecture CDS corrige efficacement le bruit spatial de pixel, et dans I' APS, le bruit fixe de

colonne est dominant [13].

Dans la chaine de lecture de I’APS (la Figure 1.9), chague colonne dispose de deux amplificateurs
(suiveurs) séparés, dont la tension continue (DC) en sortie dépend fortement de la tension de seuil des
transistors associés. Soit AV, la différence des tensions aux bornes de Ci¢ €t Cgg, €t AVs (= Vg-Vier), 12
différence correspondante en sortie des deux suiveurs PMOS. Ainsi, on peut exprimer en premiere analyse

lavaleur de AV, de la maniére suivante :
AVg = A AV, +€

ou A, représente le gain DC des suiveurs PMOS, et ¢ la différence des tensions de repos de chacun des

amplificateurs.

Le bruit fixe de colonne provient du fait que ¢ varie d'une colonne a une autre, ce qui se traduit sur |'image
par |'apparition de rayures verticales pour une scéne parfaitement homogéne. La Figure 1.16 montre la
moyenne de 50 images obtenus dans I’ obscurité avec un APS 256x256 pixels [20]. On remarque sur ces
images le bruit fixe de pixel (0.34% ramené ala dynamique du capteur) et le bruit fixe de colonne (0.84%

ramené ala dynamique du capteur).

Actuellement, afin de corriger le bruit fixe de colonne, la méhode d échantillonnage par double
différence® (ou DDS - Double Delta Sampling) est utilisée [13]. Le procédé DDS est effectué grace aux

4 On reviendra beaucoup plus en détail sur cette méthode dans le Chapitre l11.

Page 29



Chapitre |

transistors Mg, Mg, Mg’ €t le signa CB ("Crow Ba"), illustrés Figure 1.9. Cette méthode consiste a
mesurer lavaleur de € et ala soustraire a AVs. Lalecture DDS se fait de la maniére suivante. D'abord, |a
valeur de AV, est mesurée et stockée par la chaine externe. Ensuite, les deux capacités C¢ et Cqq Sont
court-circuitées. Cela est assuré par le signa de commande CB qui est mis a I'éat haut pour créer un
court-circuit entre les capacités. Par conséquent, AV, devient nul et alasortie il ne reste uniquement que

£qui est échantillonné et soustrait a 4V, par la chaine externe.

L'inconvénient de cette méthode est qu'il faut effectuer deux échantillonnages par pixel au lieu d'un seul,

ce qui augmente le temps de lecture ainsi que le bruit temporel apporté par ce nouvel échantillonnage.

@ (b) (©

Figure 1.16 : Somme de 50 images obtenues dans |'obscurité avec un APS 256x256 pixels: (a) bruit fixe total, (b)
bruit fixe de colonne, et (c) bruit fixe de pixel.

1.4.4 Bruit temporel de lecture

Le bruit temporel de la chaine de lecture est le bruit dominant a faible niveau d’ éclairement et faible temps
d'intégration, et constitue un paramétre d’'importance majeure pour les applications a faible flux. Ce bruit

seraanalysé en détail dans le Chapitre 1.
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Chapitre 11

Analyse et Réduction du Bruit Temporel
de la Chaine de Lecture du Capteur APS

Résumé:

Dans ce chapitre est présentée I'anayse du bruit temporel généré par la chaine de lecture a CDS
(Correlated Double Sampling — double échantillonnage corrélé) utilisée dans les capteurs d’ image a pixels
actifs CMOS [1]. Le bruit thermique et le bruit basse fréquence sont tous les deux pris en compte. Les
résultats permettent d’ obtenir, al’aide des simulateurs de circuits, le bruit RMS en sortie de la chaine en
fonction des dimensions des composants utilisés. Le bruit de reset (ou kT/C), I'influence de la capacité de
la diffusion flottante sur le bruit et du facteur de conversion charge-tension, sont considérés. Des circuits
de test ont été réalisés sur une technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um, afin de valider les

résultats obtenus. L es résultats théoriques sont comparés avec |es mesures.

2.1 Introduction

La chaine de lecture du capteur d'images a pixels actifs est illustrée Figure I1.1a, et le chronogramme de
lecture associé dans la Figure 11.1b pour le pixel de type photoMOS. Ce circuit est utilisé dans plusieurs
travaux [2][3]. Il comprend un suiveur NMOS (M-M,, se situent dans le pixel, et M3 est commun a toute
une colonne de la matrice), deux capacités d échantillonnage (C« €t Cqg), €t deux suiveurs PMOS de
colonne (communs a toute une colonne). M, Ms et Ms' sont des sources suiveuses, tandis que M3, M+,
M- sont des transistors de charge (ou sources de courant). M, M, sont communs a toutes les colonnes de
lamatrice. Les sources de tension V| et V,p fixent les courants de polarisation des suiveurs. M, et Mg-Mg’

sont respectivement les transistors de sélection de pixel et de colonne.
La séguence de lecture est la suivante :
1) Echantillonnage du niveau de référence V¢ sur C.« aprées désactivation du Mgsr ;

2) Transfert des charges photoniques sur Ci; en mettant la grille PG a zéro ;

3) Echantillonnage du niveau de signal Vg sur Cgg.
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Figurell.l: (a) Circuit de lecture du capteur APS avec le pixel photoMOS, et (b) chronogramme de lecture associé.

Puis, une lecture différentielle est effectuée en activant les suiveurs de colonne.

On doit remarquer que la séquence de lecture est |égérement différente pour le pixel photodiode qui ne

permet pas un vrai procédé CDS, le niveau de signal étant échantillonné avant le niveau de référence.
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Cependant, ce mode de lecture ne change rien au niveau de |’ analyse théorique présentée ici. Dans ce cas

Ciq représente principalement la capacité de la photodiode.

Dans la littérature, il existe quelques travaux sur I’analyse du bruit dans les imageurs CMOS [4][5], mais
les modéles de bruit utilisés pour les transistors MOS sont limités au composants a canal long. De plus, le
procédé CDS essentiel pour les applications a faible bruit dans les CCDs [6][7] ou les imageurs CMOS

N’ est pas considéré dans ces articles.

Actuellement, les technologies CMOS utilisent des transistors MOS submicroniques (avec L<1um), et il
est communément accepté que le bruit basse fréquence généré par les transistors MOS est inversement

proportionnel alalongueur du canal [8]. Donc, le bruit basse fréquence devient de plus en plus important.

Les DSPs de bruit du courant de drain mesurées sur un transistor NMOS (Alcatel Microd ectronics CMOS

0.7um) avec W/L=1um/0.7um sont représentées dans laFigure 11.2.

Ladifficulté majeure de I’ analyse du bruit dans les imageurs CMOS tend a |’ indisponibilité de modéles de
bruit simples, valables dans toutes les régions de fonctionnement pour le transistor MOS. L’ origine du
bruit basse fréquence dans les transistors MOS est notamment, encore al’ heure actuelle, I’ objet de débats

au sein de la communauté scientifique, et il existe deux modéles principaux :

1) Modde de McWhorter

Ce modéle est basé sur des fluctuations du nombre de porteurs (4AN) [9]. Selon lathéorie de McWhorter, le
bruit en 1/f est provogué par |a capture et émission aléatoires des porteurs de charge dans le canal par des
piéges qui se situent dans I’ oxyde et al’interface Si-SiO,. Le bruit en 1/f ramené a |’ entrée du transistor

est indépendant de latension de grille.

2) Modée de Hooge

Il est basé sur des fluctuations de la mobilité (Au) [10]. Cette deuxiéme théorie considére que le bruit en
Uf est le résultat des fluctuations de la mobilité des porteurs dans le canal. Le bruit en 1/f ramené a

I’ entrée du transistor dépend fortement de latension de grille.

On trouve dans la littérature, de nombreux résultats de mesures pour les transistors MOS (voir par
exemple les références [11][12]), mais aucun de ces deux modéles n’ explique complétement toutes ces
données. De plus, le comportement de bruit en basse fréquence du transistor MOS est fortement lié ala

technologie utilisée.
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Figure I1.2: DSP de bruit du courant de drain mesurées pour un transistor NMOS avec W/L=1um/0.7um: (a)

Vps=0.25V (zone linéaire), (b) Vps=4V (zone de saturation).

Dans les transistors modernes atrés petites tailles, al’interface Si-SiO,, un seul piége peut étre actif. Dans
ce cas, le bruit généré et de type RTS (Random Telegraph Signals). Le spectre du bruit basse fréguence de
ces transistors est alors Lorentzien et non plus en 1/f [13][14]. Le changement aléatoire du courant de

drain entre deux niveaux discrets est souvent modélisé comme la superposition des effets du nombre de
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porteurs qui fluctue, et de la mobilité qui fluctue lorsgue le piége change d' état [8][14][15]. La référence

[16] est un article récent qui passe en revue sur le bruit basse fréguence dans les transistors MOS.

Afin d' obtenir la densité spectrale de puissance (DSP) de bruit des transistors MOS, les concepteurs de
capteurs d'images CMOS, peuvent profiter des paramétres de bruit fournis par le fondeur dans les cartes
modéles de transistors pour les ssimulateurs de circuits. Mais, comme le bruit en sortie de la chaine de
lecture varie dans le temps, le bruit total est la somme des bruits échantillonnés sur des capacités. Donc les
simulateurs de circuits comme SPICE ne sont pas aptes pour telles smulations de bruit. C'est pourquoi,
des expressions analytiques de la puissance du bruit total pour le circuit illustré Figure Il.1a ont été
développées, en utilisant le schéma équivalent petits signaux du transistor MOS. En utilisant des
simulations DC sur SPICE, le point de fonctionnement et les paramétres (transconductances, capacités,
tensions, courants, etc.) correspondant aux différentes conditions de polarisation et aux dimensions des
composants sont déterminés. Ensuite ces données sont utilisées pour calculer les DSP de bruit thermique
et de bruit en 1/f de chaque transistor. Cette méthode semble étre une solution pratique pour |e concepteur

de capteur d'images CMOS, afin d’ analyser la performance en bruit du capteur.

Il est nécessaire de remarquer que dans ce chapitre, seul le bruit a I’ état stationnaire est considéré. En
effet, les niveaux de bruit et de signal atteignent I’ équilibre aux instants d’ échantillonnage, en accord avec
le mode de fonctionnement du capteur APS. En d' autres termes, les phases transitoires du signal et du
bruit sont achevées et leurs moyennes ne varient plus. Dans le cas contraire, les modéles de bruit utilisés
pour le transistor MOS ne seraient pas valides et une méthode de variable d' éat non-stationnaire devrait
étre utilisée [17]-[19].

Les autres sources de bruit, comme le bruit de grenaille photonigue ou le bruit de grenaille généré par le

courant d’ obscurité [3], ne sont pas considéréesici.

Dans la partie suivante, les modéles de bruit thermique et bruit en 1/f pour le transistor MOS qui existent
actuellement dans les smulateurs de circuits et qui seront utilisés dans les expressions de bruit de la
chaine de lecture, seront présentés brievement. Dans la section 2.3 des expressions anaytiques qui
donnent la DSP de bruit du suiveur NMOS intra-pixel et le suiveur PMOS colonne (voir Figure [1.1a) en
fonction des densités de bruit des transistors, seront développées. Ensuite la variance du bruit total du
circuit sera caculée, avec et sans le procédé CDS en utilisant ces DSP. Finaement, les résultats
expérimentaux et théoriques obtenus seront discutés, afin d’optimiser la taille des composants de la

chaine, et de voir | effets de divers paramétres sur le bruit de sortie.
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2.2 Modeles de bruit pour le transistor MOS

Dans cette partie, les modéles de bruit thermique et de bruit en 1/f existants pour le transistor MOS, et
utilisables dans les simulateurs de circuits seront présentés brievement. Plusieurs modéles de bruit
thermique et de bruit en 1/f ont été proposés dans la littérature, considérant toutes les zones d’ opération et
tous les niveaux d'inversion du transistor MOS. Cependant, comme on le verra, la plupart de ces modéles
ne sont valables que pour les transistors a canal long, et nécessitent des paramétres physiques rarement

fournis par les fondeurs.

Le schéma équivalent petits signaux considéré pour le transistor MOS est représenté dans la Figure 11.3
[20]. Le courant drain-source |4 joue le rdle principal dans le comportement du transistor MOS. Pour
I"analyse AC et I'analyse de bruit, la transconductance de la grille (g.,), |a transconductance du substrat
(gm), €t la conductance drain-source (gqs) qui sont respectivement les dérivées partielles de |4 par rapport

aux tensions Vgs, Vs, €t Vgs, Sont utilisées. Le bruit du canal est représenté par g2

rq € rgsont respectivement les résistances dynamiques d accées du drain et de la source. Ces résistances
contribuent aussi au bruit du transistor. Leurs effets peuvent devenir important pour les MOS a canal trés
court [21]. Les technologies modernes utilisent des procédés de silicidation afin de réduire leurs valeurs
[22].

de

B

0
i 2= i+ 2 ¢—O
Y nd — 'th fl

Figure 1.3 : Schéma équivalent petits signaux du transistor MOS utilisé actuellement dans le simulateurs de circuit
pour les analyses AC et de bruit.
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Dans ce schéma équivalent, ic est le courant du substrat causé par les effets d’ionisation d' impact. Sa
valeur dépend de toutes les tensions des terminaux du transistor. Les diodes source/substrat et
drain/substrat sont représentées respectivement par les courants de jonctions Iy et 1. Les conductances

Obd €t Obs SONt définies de lafagon suivante :

_ 0l _ 0l
=—, ng =
0Vyy 0V

Opd

Dans les simulateurs de circuits, les contributions en bruit de gug, gus €t iC sont négligées.

2.2.1 Modéles de bruit thermique

Le modéle de bruit thermique utilisé dans SPICE2 et ceux développés dans les références [23]-[26] sont
fondés sur le modéle donné dans la référence [27], et implémenté dans les simulateurs de circuit de la

facon suivante :
&nd = y4kTgtot (21)

OU Got = Gm OU Grot = OmtOmpt0as, €6 Y €St un paramétre dépendant du niveau de polarisation du transistor.
Pour une polarisation de drain nulle, yest unitaire, et en saturation y=2/3. Néanmoins, dans ces modéles,
les effets des champs éectriques du drain et de la source sur la charge du substrat et la charge d’inversion
sous |’ oxyde sont ignorés. IIs ne sont valables que pour les transistors a canal long. Pour les transistors a
canal court, cette expression donne souvent des niveaux de bruit optimistes, et des écarts considérables

entre les mesures et les simulations sont observés dans la littérature [ 28][ 20].

L’ expression la plus générale du bruit thermique dans les transistors MOS est |a suivante [29] :
S|nd =4KkT %|Qinv| (22)

ou Qv est la charge d'inversion dans le canal. Cette expression est valable dans toutes les zones
d opération, a condition qu’ une relation appropriée soit utilisée pour Qi [21]. Par exemple, un modéle de
bruit thermique basé sur la relation (2.2) est présenté dans la référence [28], en développant une
expression analytique pour Qj,. Ce dernier, qui considere les effets du canal court, est valable alafoisen

faible inversion et forte inversion, et a été implémenté dans certains simulateurs de circuits.
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Dans la relation (2.2), en remplagant 1 par la mobilité effective de surface g pour tenir compte de la
dégradation de la mobilité, et L par lalongueur effective du canal L pour considérer la modulation de la

longueur de canal, on obtient alors :
Mgt
Snd =4KT L2 |Qinv| (23)
eff

Un modéle de bruit thermique fondé sur cette relation est présenté dans la référence [30]. Il est obtenu en
calculant la valeur de Q;,.. Ce modéle considére les effets du canal court, et est valable aussi bien en zone
linéaire qu’' en saturation. Larelation (2.3) est le modeéle de bruit thermique utilisé dans BSIM3 (Berkeley
Short-channel IGFET Model) [31]. Elle est aussi utilisée dans les révisions récentes du modéle EKV

(Enz-K rummenacher-Vittoz) [32][33], sous une forme |égérement différente.

Les autres sources de bruit thermique dans les transistors MOS qui ne sont pas considérées dans les
simulateurs de circuits sont le bruit induit de la grille [27], le bruit généré par le courant du substrat, le
bruit généré par la résistance de la grille pour les transistors larges, et e bruit généré par la résistance du
substrat [34]. Les effets de la résistance du substrat et de la résistance de la grille sont importants dans les
applications HF [34][35]. Le bruit généré par le courant du substrat peut aussi devenir important pour les

transistors de petites dimensions [21].

2.2.2 Modéles de bruit en 1/f

Les modéles de bruit existant dans la littérature pour les simulateurs de circuits sont en général
entierement empiriques ou semi-empiriques. Le modéle de bruit en 1/f utilisé dans la plupart des

simulateurs est le modéle empirique du SPICE2 :

K D AF
S =— == — 2.4
™ Cox Leff 2 f ol ( )
ou K, AF et EF sont des paramétres fournis par le fondeur. EF est proche de I’ unité. Il n’est valable qu’en
forte inversion, et comporte certaines lacunes dans la représentation du comportement en bruit du

transistor MOS en fonction de la surface du canal [20][36].

Un modél e fondé sur la fluctuation du nombre des porteurs, valable seulement pour les transistors a canal

long, et implémenté dans les simulateurs de circuits est le suivant [37][38] :
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Ke (O
Co Wy Ly . T7F

S = (2.5)

ou Kr et AF sont des paramétres empiriques, différents de ceux utilisés dans la relation (2.4). Ce modéle
est valable de la zone de faible inversion jusqu’ a la zone de forte inversion, a condition qu’ un coefficient,
gui est le rapport entre les fluctuations du nombre de porteurs et les fluctuations du nombre de piéges
occupés, soit utilisé. La valeur de ce coefficient est proche de I'unité en forte inversion, et diminue
considérablement en faible inversion [37]. Néanmoins, dans les simulateurs de circuits, un Kg constant est

souvent utilisé, ce qui rend le modéle valable seulement en forte inversion.

BSIM3 dispose d'un modéle de bruit en L/f unifié, développé dans les références [39][40], valable en
faible et forte inversions, et tenant compte des effets de canal-court. Ce modéle est fondé a la fois sur la
fluctuation du nombre de porteurs causée par les pieges qui se situent dans I’ oxyde, et la fluctuation de la
mobilité de la surface, d’ une facon corrélée. En forte inversion, la densité de bruit du courant de drain est

donnée par [31] :

2
AV, Hett | g +2010% NOIC( , ...\3
= OIAN Ei + NOIB(N. - N, )+ N2 - N
S = C, L% f 5 ELOS%I N, +2010% (No = Ny) 2 ( o 'E

VI ZOLy,, NOIA+ NOIBN, +NOIC N2
W Lz £ 10° (N, +200%)

(2.6)

ou V, est latension thermique, et AL, la réduction du cana due a la modulation de la longueur du canal.
N, €t N, sont respectivement les densités de charge au drain et la source. NOIA, NOIB, et NOIC sont des
parametres empiriques. Dans la zone linéaire, le deuxieme terme est nul. Les relations pour No, Ni, ALgm,
et pour la zone de faible inversion peuvent étre trouvées dans la référence [31]. Actuellement, les
paramétres empiriques ne sont pas fournis par les fondeurs, et les simulations de bruit basse fréguence,

réalisées en utilisant les valeurs par défaut, donnent en général des résultats non-réalistes [41][42].

2.3 Analyse de la DSP de bruit total des suiveurs

2.3.1 Suiveur NMOS du pixel

Le schéma éectrique du suiveur NMOS du pixel avec la capacité d échantillonnage est illustré par la
Figure Il.4a a l'instant d échantillonnage (T, dans la Figure Il.1b). Cs représente la capacité

d’ échantillonnage (C.« ou Cgg dans la Figure 11.18). Cyy est la somme de toutes les capacités entre la grille
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de M; et la masse. Les capacités parasites, telles que les capacités poly/substrat, métal/n+, métal/paly, et
les capacités de contact, sont incluses dans Ciy. Cye est la capacité grille-drain de M;. Dans cette phase, Cg

est d§ja préchargée a une valeur initiale V ¢;¢(0) par le transistor Mgsr.

<
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Figurell.4: (a) Le suiveur NMOS durant la phase d’ échantillonnage, et (b) son schéma équivalent petits signaux
pour I’ analyse de bruit.

Etant donné que seul I'état stationnaire est considéré, les grilles du transistor de sélection M, et du
transistor d’ échantillonnage M, sont reliées alatension d' alimentation Vpp. Les transistors M; et M3 sont

en saturation, M, et M, dansla zone linéaire.

Le schéma équivalent petits signaux du circuit est illustré Figure 11.4b, ou i, représente ing, & Rs= 1/gys.
Le transistor de sélection M, et le transistor d’ échantillonnage M, sont représentés par leurs résistances
équivalentes al’ état passant (r, = 1/gqe, 4 = 1/gqs) €t leurs sources de tension de bruit respectivement par
€2 €t ey, (E2= inal2 €l ey = inals). Afin de simplifier les calculs, les courants des jonctions substrat-drain
(Ooa) €t substrat-source (gss), les résistances d' accés dynamiques du transistor (rq €t rs) sont négligés. Les
capacités Cys et Cy, du transistor M1 sont aussi négligées. Dans ce cas, le substrat et le drain de M, sont

"court-circuités'.

Néanmoins, tous ces effets parasites, tels que I’ effet substrat ("body effect") des interrupteurs, les courants
de substrat, etc. sont considérés par le simulateur pour déterminer le point de fonctionnement DC du

circuit.

Une analyse nodale dans le domaine fréquentiel (aw=27f) du schéma équivalent illustré Figure 11.4b,

conduit alarelation suivante pour le niveau de bruit de sortie (voir I’ Annexe A1.1) :
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Regp i €2 + (1 +Rg) iz + €y
1+ (W] Weyn)

vy = 2.7)

-1

-1
Cy O 0 Rs(Regy *12)

avec [grrb+g S anda)n=m:%+— .
Ren = ! rmLCfd+Cgslg eq ES 4 Ry + Ry +1,

ou Ry est larésistance dynamique de sortie de M vue de sa source. Larelation (2.7) peut étre réécrite de

lafagon suivante :

n =H () Oy +Hy(w) e, +Hy(w) O + H,y(w) e,
ou

+R
Hy(@) = : RS :

i@lan) 2 a9 I j@iag) & Y T I wien)

int, €, ina, € €y Eant les entrées aléatoires décorré ées d' un systéme linéaire de sortie vy , la DSP totale

est donnée par :
S, =[H:(@)" 18, +[H, (@) 15, , +[H3(@)" (8, +[H(@) 5, (28)

ou§ .S .S et S, représentent la DSP de chaque entrée correspondante (constante dans le cas du

bruit blanc et inversement proportionnelle a la fréquence pour le bruit en 1/f). Donc, en considérant les
conditions d'état stationnaire, la DSP de bruit totale du circuit sur la capacité Cs est donnée

par I’ expression suivante :

— Réql Sn1 +Sen2 +(r2 + Reql)z Sn3 + €n
1+ (W] wyp)?

_ RS, tS, +(+Ry) S, +1S,
2
1+(w/weqn)

(2.9)

OU iy €t i, sont les sources de courant équivalente de Nortonde e, et e .

2.3.2 Suiveur PMOS de colonne

La configuration équivalente al’ un des suiveurs PMOS de colonne pendant |a phase de lecture (T dans la
Figure 11.1b) est illustrée en Figure I1.5a, ou C, est la capacité de charge, re= 1/gqs, € Ry= 1/gqs. La

capacité d’ échantillonnage Cs est dé§ja préchargée alavaleur initiale V5(0) par le transistor My. Le suiveur
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est activé en mettant X ala masse. Dans ce cas, la capacité Cy de M est négligeable par rapport a Cs. En
utilisant la méthode utilisée pour le suiveur NMOS de pixel, on peut calculer la DSP de bruit totale du

suiveur PMOS de colonne:

- Rezqz Sn5 + Sene +(r6 + Reqz)z Sr|7
1+ (W] W) ?
_ R92q2 S, * r628|n6 +(rg + Req2)2 S,
1+ (W] W) ?

Sy

(2.10)

-1
_ [C, Ry (Ryyz + 1) U
1 L' 2 6
avec = + et Wy, =1 O .
Req2 [gmb5 gm5] eop AR, + Rz +1s B
Reqe €st la résistance dynamique de sortie de Ms vue de sa source. Ces résultats sont obtenus dans e cadre
d’ hypothéses simplificatrices de méme nature gue celles adoptées pour le suiveur NMOS (Annexe Al.1)

et justifiées par les ordres de grandeurs'.

VDD
r-J M7
Vie Vor
| Vp
P
M6
GND Voo — C.

. Vg 3\/3
Mdar=-4 / M5 g

Vop
vol== |

@ (b)

Figurell.5: (a) Le suiveur PMOS de colonne durant |a phase d' échantillonnage, et (b) son schéma équivalent petits
signaux.

! Les ordres de grandeurs sont les suivants : Ree = 2K, Cep = Cys =50fF,C. =10pF, R; =300K , rg =500Q.
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2.4 Analyse du bruit RMS de sortie avec le procédé CDS

2.4.1 Effet du CDS sur la variance de sortie

Le schéma bloc du procédé CDS utilisé pour calculer la variance de sortie est illustré Figure 11.6. Le
niveau de référence du signal et le bruit sont mémorisés sur C,¢ pendant la phase T,. Au début de cette
phase, latension initiale ve(0) aux bornes de cette capacité est statistiquement indépendante du niveau de
référence. On considére que le filtre atteint I’ état stationnaire & la fin de cette phase. Ce filtre, avec une

source de bruit &(t) al’ entrée donne un bruit de sortie v, (t) :
WVerer (1) = ~WeqVierer (1) Ll + o €t) Lt (2.12)

ol wy, est la fréquence de coupure du filtre du premier ordre. Cette expression peut s écrire sous la forme
convolutionnelle :

a)eqt | )

Vorer (0) = Verer (06 +aogge” ' [ e e(u) (el

(2.12)

ou ladate O correspond au début de la phase T,, et t alafin. Le niveau de bruit vy, (t) échantillonné sur

Csg pendant la phase T peut se calculer dela méme maniere :

—Wegt —Weat 1 WegW
Vcsig(t) =Vesg (0 1 +weqe Ioe €47 e(w) Coiw (2.13)

Dans cette derniére expression, O et t correspondent respectivement au début et a la fin de la période Tg

dont ladurée est laméme que cellede T,.

%IL._S/HR_«

SHS

Figurell.6: SchémaBloc du procédé CDS utilisé pour calculer la variance du bruit de sortie.
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S E(V) représente |'espérance mathématique ou moyenne du signal v [43], la variance de vcelt),
Olers (€)= E{vZ. (1) , est donnée par
t t
Bl 0 =8B () (€7 + ™ [ [ e Ele( ey} ax ity (2.1)

ou les variables muettes x et y appartiennent al’intervalle T,.

On remarque que le premier terme tend rapidement vers 0, et donc il sera négligé pour Ve« €t Vesg. Etant
donné que T,=Te, € en considérant que e(t) est un processus stochastique stationnaire, on obtient une

expression et valeur identiques pour Vcgg(t)

E{Vésig (t)} = dvéref (tb
L’intercorrélation est donné de la méme maniére par :

t t

E{Vors (1) sy (0} =0 [ f & e Eleto ey} dxrely (2.15)
ou x appartient al’intervalle T4, et yaTs.
Le but du procédé CDS est d abtenir :

AV =V~ Vesg
dont la variance, sachant que E{vé:‘-g (t)} = E{véref (tb , est donnée par :

Oy, = E{Avé} = 2['5{ Vret (tb ~ EfVorg (1) g (1) (2.16)
A. Bruit thermique en entrée

On rappelle que, s laDSP unilatérale du bruit blanc d’ entrée e a pour valeur ag, on peut écrire [43] :

Efe()e(y} =3 5(x-y) o1

ou dest I'impulsion de Dirac. Dans laFigure I1.6, si e(t) est du bruit blanc, I intercorrelation donnée par la
relation (2.15) est nulle. En fait, x est différent de y puisque ils appartiennent a des intervalles de temps
différents, et E{e(x) [&(y)} =0. D’ aprés|’ expression (2.16), on obtient alors:
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o4, = 2E{v§ref (t)} (2.18)

Donc, le procédé CDS double la puissance du bruit blanc de sortie. En utilisant les expressions (2.14),
(2.15) et (2.16),

, _
T3, =8y —-(1-e ") (2.19)

ou, considérant les valeurs pratiques de t (durée des signaux SHR ou SHS, typiquement >200ns) et wy

(typiquement 100M radians/s.), le terme exponentiel peut ére négligé. On obtient alors:

w,
2 eq - 2
Tivg = 80— =20y, (2.20)

B. Bruit en 1/f

Dans la Figure 11.6, on suppose ici que le bruit d’entrée est constitué par du bruit en L/f limité sur une
bande de f; a f,. Le"vrai" bruit en 1/f peut étre obtenu en faisant tendre f; vers 0, et f, vers oo, Suivant le
théoréme de Wiener-Kintchin, la fonction d autocorrelation est la transformée de Fourier de la DSP
bilatérale. S |a DSP unilatérale est donnée par :

ay

Se(f):m

puis, Re( .) étant lapartierédlede (. ) et w=27f :

Opf2@y oot o O

Ele(t)e(t”"} =Re el g
{e(t)e(t"} = Red T 0 (2.21)
S 1 est I'intervale de temps entre les phases T, et Tg dans le chronogramme (7=T4+Ts), aors dans

I’ expression (2.15),

Ele(e(y} =Red[ T el it
D[ o f g (2.22)
Donc, en utilisant les relations (2.14) et (2.16), aprés quel ques manipul ations mathématiques, on obtient la
relation suivante pour lavariance du signal de sortie :

fy

2 —2 Wyt — Wt
w e e -
2 :ZJ. a, 2= D(1+e 2e i cos(gut))(l cos(wr)) d
s f, Wy, + @ (2.23)
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Cette intégrale converge pour f;=0 et f,=co et peut étre réécrite de la maniére suivante :

20t

= — e ! cos(at))(1- cos(@?))
Wi, + w*

2 v W
O avg —ZJ. ay
0

En considérant les valeurs pratiques de a et de t (durées des signaux SHR ou SHS), et en remplacant w

1+e’

(2.24)

par 27f, on peut simplifier cette expression :

02 =2a, [I 1‘00322’12 df =2aﬂJ'F(f)df =2a,|
ou l'intégrale | peut étre réécrite :
1-cosx
Xeq) = I X
XL+ (X2 1 X2 ) (2.26)

avec Xeq= 27TTTeq. Pour x=0, I'intégrale n’est pas singuliére. Lafonction F( f) qui se trouve dans |’intégrale
est tracée dans laFigure I1.7a. Lavaleur del’intégrale est cal culée numériquement et tracée en fonction de
Xeq dans la Figure 11.7b. La variance de |a sortie dépend de 7. On remarque que, plus on réduit la valeur de
7, plus la valeur de la variance diminue. Donc, pour le bruit en 1/f, le procédé CDS agit comme un filtre

passe-haut qui rejette les basses fréguences et la singularité ala fréguence nulle.

10
L
=
- 4
510° T T T T raii
1 v i
- y
2.10° a
——1=10us
FM s 1
We=20.10° rad/s 01
1-cos27d1 E | (Xeq) 7
Ef[h(f 212 By 155 | /
/
y
116° 7 001
210° 4.10° 6.10° 8.10° 11
-3
110
f (HZ) 001 01 1 10 100 110° 110t
X eq

Figurell.7: Tracéde (a) lafonction F(f), et (b) lafonction |(Xeq) (Xeg=27feq 7).
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2.4.2 Contribution du suiveur NMOS de pixel

Le suiveur NMOS se comporte comme un filtre passe-bas dont la DSP de bruit de sortie, d aprés la
relation (2.9), est donnée par :

_R&S, +TfS, +(,+Rg)’ S, 17§,
1+(f2/12)

S, (2.27)
Pour le bruit thermique, en utilisant les relations (2.20) et (2.27), la variance du signal échantillonnée,
c'est-a-dire la variance de la tension différentielle (Vcei- Vecsg) mesurée aux bornes des capacités

d’ échantillonnage (voir Figure I1.1) est donnée par :

U\i, (th) = 77feqn[Re2q1 Ay * r22ath2 +(ry + Req1)2 Az * r423m4] (2.28)
ou ay, est laDSP du bruit thermique en courant du transistor correspondant.

Les bruit en 1/f générés par M, et M, (Figure 11.1) ne sont pas corrélés. Donc, les calculs effectués dans la
partie I11.1 ne sont applicables a ces transistors. Dans ce cas, a cause de la difficulté de déterminer lalimite
basse du bruit en 1/f, probléme propre a ce bruit, le calcul de la puissance du bruit est plus délicat. On
suppose que le transistor a atteint son régime stationnaire et on utilise la méthode d'intégration classique
de la DSP &fin d' obtenir la variance. On fixe la limite basse de I'intégrale égale a I'inverse de la durée
d observation du signal [44], c est-a-dire f,;,;=1/T4, ou T, est la durée d'impulsion des signaux SHR ou
SHS. S S,= aq/f représente la DSP du bruit en 1/f en courant de chaque transistor, ce bruit peut

S exprimer de lafagon suivante :

o2 (M) =rlay, o L it = 2128, e
M, 4 <4 qf f(1+(f 2/ feén)) 2 4 <14 frﬁinl H (229)

minl

et la puissance totale du bruit en 1/f, en utilisant I’ expression (2.25),
2 - 2 2 2 2
o, () =21.[R ag +r7ah, +(r; + Regy)” ags] + 20y, () (2.30)

Le bruit total de la chaine de lecture étant dominé par les autres sources de bruit, nous n’avons pas pu

vérifier expérimental ement cette hypothése de limite basse pour M.
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2.4.3 Contribution des suiveurs PMOS de colonne

Les sorties des deux suiveurs PMOS sont échantillonnées séparément. Le bruit thermique total généré par
ces suiveurs peut ére calculé en utilisant I’expression (2.10) et en multipliant la variance de I'un des

suiveurs par deux :

05 (t) =7 o [RE2 B + T s + (T + Regz)? 8y | (2.31)

ou ay, est laDSP du bruit thermique en courant du transistor correspondant.

Etant donné que les sorties sont échantillonnées une seule fois, contrairement au bruit en 1/f des suiveurs
NMOS, le procédé CDS ne réduit pas le bruit en 1/f généré par les suiveurs PMOS. En utilisant la
méthode employée pour calculer e bruit en L/f généré par M, dans la partie précédente, et fixant la limite

bassedel’'intégrae a f.,,=1/Tsg, lavariance de sortie est :

® 1
ol (fl)=2|R2, as +réays + (s + Ry,)? a Coif (2.32)
) [Reqz s tlgage (s + Ry fl7] fminzf(l"'(fz/fequ))
et
% fo
Ufp(ﬂ) = E”%"‘ : qu %R;z Aps rezaﬂe +(rg + Req2)2 aﬂ7] (2.33)
min2

2.4.4  Contribution du transistor de reset ou remise a zéro (Mgst)

D’ apres la Figure 11.5, on peut constater qu’ une contre-réaction capacitive est formée par les capacités Cy

et Cge1. On peut définir une capacité de diffusion effective (" effective sense capacitance") Cq, [45][4] :
Caqt =Crg +(1- Ai’)Cgsl (2.34)

OL‘JA'1 est le gain DC de la grille a la source du transistor M;. L’expression pourA'1 est donnée dans

I’Annexe Al1.2.

A lafin de I'impulsion RST (T, dans la Figure 11.1b), le courant de drain du transistor Mgsr se réduit au

courant de fuite du drain vers le substrat et au courant de la zone d'inversion vers le substrat [21]. Donc, la
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capacité de diffusion effective Cy est chargée par un transistor qui est dans la zone de faible inversion (ou

zone dite sous le seuil).

L’interprétation du bruit blanc généré par le transistor MOS dans la zone de faible inversion est aussi sujet
a controverse dans la littérature. Ce bruit peut étre interprété comme étant un "bruit thermique" ou un
"bruit de grenaille" [46][21]. Pour le bruit blanc généré par le transistor MOS fonctionnant sous le seuil,
un modéle unifié est présenté dans la référence [47]. Il est montré qu’a I’ équilibre thermodynamique, en
considérant des tensions de grille et de drain fixes, la variance du bruit aux bornes d’une capacité C

chargée par un transistor MOS fonctionnant sous le seuil est toujours égale a:

T (2.35)

qui est I'expression familiére du bruit généré par le transistor Mrsr [48]. Donc, I’ expression du bruit de

remise & zéro peut s exprimer de lafagon suivante :

2 _ kT
RESET _Ceﬁ (2.36)

Dans la partie 2.7, cette expression est vérifiée expérimentalement®. On doit rappeler que le bruit en 1/f

généré par Mrst et aussi éliminé par le procédé CDS, aussi bien que le bruit KT/C.

2.4.5 Bruit différentiel total de sortie et bruit ramené a I’entrée avec le procédé CDS

Lavariance du signa différentiel de sortie peut s’ exprimer de lafagon suivante :
o, (tot) = Ajoy (th)+ Ajoy (fl)+ oy (th)+o; (fl) (2.37)

ou A; et A, représentent respectivement les gains DC du suiveur NMOS et cdui du suiveur PMOS. Les

expressions analytiques pour A; et A, sont données dans|’ Annexe A1.2.

On rappelle que, dans le cas du pixel photodiode, le bruit du transistor Mrsy, 02z, doit étre rajouté a

droite delarelation (2.37) :

(2.38)

21| existe un bruit kT/C résiduel en raison de la non-linéarité de la capacité de la diffusion flottante, avec le procédé CDS.
Néanmoins, sa contribution au bruit total de la chaine est négligeable (moins de 2% pour le pixel photoMOS).
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2KT

2 A2 A2
URESET_AIAZC
off

Lefacteur "2" est d{i au double échantillonnage effectué qui est décorrélé dans ce cas.

Le bruit total ramené al’entréeen Voltsest :

J o, (tot)

oy o0 = (2.39)

Le bruit ramené a I’entrée d’'un APS peut s exprimer en terme d’ électrons équivalents ramenés sur la

diffusion flottante qui produirait une tension a la sortie du capteur, équivalente au bruit en tension

résultant de toutes les sources de bruit de la chaine [4], ¢’ est-a-dire,

NEQ=Y>_~ (€) (2.40)

ou Cvf est le facteur de conversion charge-tension (en V/électron) du capteur, considéré de la diffusion

flottante ala sortie:

Cvf = AA, ge'—& (2.41)

eff

0l Quec=1,6.10"° [C/éectron] est la charge élémentaire.

2.5 Analyse du bruit RMS de sortie sans le procédé CDS

Maintenant, on considére un seul échantillonnage du signal, c'est-a-dire, une seule sortie de la chaine,
illustrée Figure 11.1a, est utilisée. Dans ce cas, la variance totale du signal de sortie peut s exprimer de la

facon suivante:

o2 (tot) = %{AjafN (th) + AZG2 (11) + 02 (th) + 02 (1) + O eeer] (2.42)

ou |’expression de&fN (fl) est donnée par :

(2.43)

3 F2
UVZN (fl)= gng"' f? %[Requ gy A, +(ry + Ro)? @y + ra.,

minl
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Dans cette relation, ay est le coefficient de la DSP du bruit en 1/f (S,= aq /f ) du transistor correspondant et
frin=L/T4. T4 est ladurée d impulsion de SHR (voir Figure 11.1b). Les autres termes dans larelation (2.42)

sont définis dans la partie précédente.

2.6 Circuits de test et banc de mesure

Afin de valider les relations analytiques obtenues, et d’ examiner I’ influence des dimensions des transistors
et capacités sur le bruit de la chaine de lecture, des structures de test ont été réalisées sur une technologie

Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um. La Figure 1.8 montre la photographie de cette puce.

Le schéma électrique du circuit de test est donné dans la Figure Il.1a. Afin de distinguer le bruit de la
chaine des autres sources de bruit du pixel, le pixel ne comprend pas le transistor de transfert de charge

TX et la capacité photosensible MOS. Seule la diffusion flottante a été implantée.

Figurell.8: Microphotographie de la puce comprenant |es circuits de test.

Préamplificateur

Circuit atester faible bruit .

Oscilloscope Numérique

(calcul de o)

Syncro

Générateur d'impulsion

Figurell.9: Banc detest utilisé pour mesurer e bruit RM S de sortie.
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Etant donné que les structures de test nécessitent beaucoup de broches d’ entrée et de sortie, le nombre de
circuits de test et limité. Dans les circuits de test, on afait varier les largeurs de canal W,, W et la valeur
de Cyy (voir le Tableau-11.1).

Le banc de test expérimental utilisé pour mesurer le bruit RMS est illustré dans la Figure 11.9. || comprend
un préamplificateur faible bruit EG&G 5185, un générateur d' impulsion et un oscilloscope numérique
LeCroy LC374A. L’ oscilloscope est capable de calculer directement la variance des échantillons. Le
systéme entier est placé dans une cage de Faraday. Toutes les mesures ont été effectuées a la température
ambiante et dans I’ obscurité. 300 valeurs ont été acquises pour chaque mesure. T; = T, = T = 200ns, €t
Ts = 1.5us (Figurell.1b).

Tableau-11.1: Dimensions des transistors et des capacités utilisés dans le circuit de test.

Circuit Mgsr Cu M, M, Mj M4 Cs
deTest W/L) (tF) W/L) W/L) W/L) (W/L) (b
1 15 1.1um/0.7um 4.4um/4.9um
2 15 2.2um/0.7um 4.4um/4.9um
3 15 6.0um/0.7um 4.4um/4.9um
4 2.2um/0.7um 15 15um/0.7um | 2.2um/0.7um | 4.4um/4.9um | 2.2um/0.7um 1.2
5 15 2.2um/0.7um 1.0um/4.9um
6 15 2.2um/0.7um 2.2um/4.9um
7 5 2.2um/0.7um 4.4um/4.9um
8 28 | 2.2um/0.7um 4.4um/4.9um

| bias_NMOS_Buffer=3ouA1 | bias PM os_Buffer:]-ZOUA

2.7 Reésultats et discussions

Dans toutes les figures, sauf indication contraire, le bruit thermique est calculé en utilisant larelation (2.3),
et le bruit en L/f larelation (2.4).

Tous les paramétres nécessaires pour les calculs de bruit (les tensions des terminaux de transistors, les
courants, les transconductances, les capacités, les charges des éectrodes, les dimensions efficaces de
canal, etc.) sont extraits du simulateur ELDO [49], aprés une simulation de point de fonctionnement DC
du circuit illustré dans la Figure I1.1a. Les paramétres physiques et les gains DC des suiveurs A, A’ et A,
(voir Annexe A1) dépendent du point de fonctionnement du transistor et sont calculés pour chaque valeur

de paramétre qui varie.
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Lacharge d’inversion Q;,, hécessaire pour larelation (2.3) est définie de lafagon suivante :
|Qinv| = |QD + QS| (244)

ou Qp et Qs sont respectivement les charges associées aux électrodes de drain et de source [31][21]. Les

expressions utilisées pour calculer lamobilité effective g peuvent étre trouvées dans la référence [31].

2.7.2 Influence de lalargeur du canal (W,)

Le bruit RMS de sortie de la chaine, expérimental et calculé, et le bruit ramené a I’ entrée sont tracés
respectivement dans les figures11.10a et 11.10b en fonction de la largeur du canal W du transistor M;
avec le procédé CDS. La longueur du canal L; est maintenue constante. Pour un W/L donné, on a vérifié
gue chaque transistor est dans la zone de fonctionnement convenable, a savoir, en forte inversion, M; et

M; saturés, et M, linéaire.

Dans cette figure, le bruit thermique total calculé en utilisant le modéle de SPICE2 (relation (2.1)), €t le
bruit en 1/f total calculé en utilisant le modéle de BSIM3 (relation (2.6)), sont aussi représentés. Les
paramétres empirigues de bruit en 1/f NOIA, NOIB, et NOIC n’ étant pas fournis par notre fondeur, le bruit
en 1/f est calculé en utilisant les valeurs par défaut de ces paramétres, afin de donner une idée qualitative.
On remargue gue le bruit thermique calculé en utilisant le modéle classique de SPICE2 donne un niveau
de bruit bien inférieur au niveau de bruit mesuré. Il est intéressant de rappeler que, la relation empirique
du bruit en /f (relation (2.4)) donne de fagon incorrecte les méme densités de bruit pour M; et M, (non-
illustrées dans la Figure 11.10) qui sont dans des zones de fonctionnement différentes, au contraire du
modéle BSIM3.

Le fait d augmenter W, augmente la densité de bruit thermique (et réduit la densité de bruit en 1/f), tandis
qu'il réduit la résistance de sortie dynamique Re; de M; vue par sa source. Dong, il y a une largeur de
cana optimum W,y qui donne un bruit ramené a I’entrée minimum (Figure 11.10b). Au-dela de cette
valeur, le fait d'augmenter davantage W, ne réduit pas le bruit. Pour les largeurs de canal trés courtes, le

bruit en 1/f aussi commence a étre important.
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Figure 11.10: (a) Bruit en sortie de I’ APS en fonction de la largueur du canal du transistor M4 (Figure 11.1a), (b)
Bruit ramené al’ entrée de |a chaine et exprimé en éectrons rms (lpias nmos = 30HA, Ipias pmos = 120pA).

2.7.3 Influence de lalongueur du canal (L,)

La Figure 11.11 montre le bruit RMS en fonction de la longueur du cana L; du transistor M,, en
maintenant W,/L, constant. Pour des tres petites valeurs de L,, a cause de la capacité Cy de M qui

diminue, le bruit ramené al’ entrée augmente. Donc, une valeur optimale pour (W3xL ;) auss existe.
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Figure I1.11: (a) Bruit en sortie de I’ APS en fonction de la longueur du canal du transistor M, (Figure 11.1a), (b)
Bruit ramené a I’ entrée de la chaine et exprimé en éectrons rms (lpias nmos = 30HA, lhiss pvos = 120pA). Le rapport
W,/L, est constant.

2.7.4 Influence du courant de polarisation (lpias)

Dans la Figure 11.12, le bruit de sortie est tracé en fonction du courant de polarisation du suiveur NMOS
de pixel. Le courant de polarisation est gjusté en variant V. A la fois les résultats expérimentaux et
théoriques montrent que, plus on augmente le courant, plus en diminue le bruit en sortie et e bruit ramené

a I'entrée. En effet, I'augmentation de ly,is augmente la transconductance de M4, qui en conséguence
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diminue Re. Les dimensions du transistor de charge M3 ont une faibl €’ influence sur le niveau de bruit, et

fixent seulement le courant de polarisation du suiveur NMOS.

4104

35104 —

bruit total O OO bruit de sortie mesuré

3104

25104

2104

bruit thermique
-4 calculé en utilisant (2.3)
1510 — -
bruit en 1/f
_ calculé en utilisant (2.4)
1104 -

Bruit de sortie [Volt rms]

510° -

0510° 1510° 2510° 3510° 4510° 5510°

Bruit ramené a I'entrée [electrons rms]
8
I
|

| | | |
5 5 5

5 5

3510 4510 5510

Ibias(A)

0510 1510 2510

(b)

Figurell.12: (&) Bruit en sortie de I’ APS en fonction du courant de polarisation du suiveur NMOS (b) Bruit ramené
al’entrée de la chaine et exprime en éectrons rms (I pias pvos=120HA).

3 En fait, ce transistor, externe au pixel, est habituellement congu avec une grande longueur de canal (voir Tableau-11.1); donc sa
contribution en bruit est trés petit par rapport a celle de M;. Les simulations montrent que sa contribution devient non-négligeable
pour des longueurs de canal inférieures a 1.5um (L3<1.5um).
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2.7.5 Influence de la capacité de diffusion effective (Ces)

Le bruit RMS total est illustré Figure 11.13, en fonction de la capacité effective de la diffusion flottante
Ce. 1l est évident que I’ augmentation de Cy réduit le facteur de conversion Cvf (voir larelation (2.38)) et

gue le niveau de bruit ramené al’ entrée augmente.
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Figure 11.13: (a) Bruit en sortie de I’ APS en fonction de la capacité de diffusion effective Cy (b) Bruit ramené a
I”entrée de la chaine et exprimé en éectrons rms (lpias nmos = 30HA, lpias pmos = 120pA).
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2.7.6 Influence de la capacité d’échantillonnage (C,¢ ou Csjg)

D’apres larelation (2.7), I effet de la valeur de la capacité d’ échantillonnage Cs (Cr« 0u Cyg) est clair. Les
résultats sont illustrés dans la Figure 11.14. La réduction de la largeur du canal de My, et |’ agrandissement
de lataille de Cs diminuent la bande passante du systéme et du bruit, en réduisant aussi le bruit RMS de

sortie. Un autre avantage de ce dernier est la réduction des effets d' injection d’ horloge des transistors [50].
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FigureI1.14: (a) Bruit en sortie de I' APS en fonction de |a capacité de la capacité d’ échantillonnage (C« ou Cgg)
(b) Bruit ramené al’ entrée de la chaine et exprimé en électrons rms (I pias nmos = 30HA, lpias pmos = 120pA).
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2.7.7 Bruit de reset (ou bruit kT/C)

La Figure 11.15 montre le bruit RMS en fonction de la capacité de la diffusion flottante Cy , observé sur
I’une des sorties et sans le procédé CDS. On remarque que le bruit de sortie mesuré est 1égérement
supérieur alavaleur calculée en utilisant kT/Cg;, a cause du bruit thermique et du bruit en 1/f généré par

|a chaine de lecture,

10104 | | | | | | | |
,3. 8 10—4 | O OO bruit de sortie mesuré _
E bruit total de sortie
S -
2 6107 [
o
8
o 4104 |
L)
=
E —_
@ 554 F

.... P bruit en 1/f calculé en utilisant (2.4)
0 | | | | | | | |
4 7 10 13 16 19 22 25 28 31

Ceit (fF)

Figurell.15: Bruit rmsen sortie de I’ APS en fonction de la capacité de diffusion effective Cg observé sur une voix
du circuit de lectureillustré Figure 11.1a, sans e procédé CDS (lyias nmos = 30HA, lpias pmos = 120pA).

2.8 Conclusions

Dans ce chapitre, une analyse détaillée du bruit de la chaine de lecture de I’ APS, réalisée en considérant a
lafoisle bruit thermique et le bruit en Uf, est présentée ainsi que I’ effet du procédé CDS. Un bon accord
est obtenu entre les résultats expérimentaux et analytiques. On peut remarquer que le modéle de bruit
thermique classique de SPICE2 (relation (2.1)) sous-évalue considérablement le niveau de bruit, et la
relation (2.3) doit étre utilisée.

Dans le cas du pixel photoMOS, avec le procédé CDS, dans la plupart des cas, le bruit dominant est le

bruit généré par le transistor M, qui se situe dans le pixel (voir Figure I1.1a). Le procédé CDS double la
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puissance du bruit thermique. Grace au CDS, le bruit en 1/f reste moins important que le bruit thermique.

Néanmoins, pour les transistors atrés petites dimensions, le bruit en 1/f aussi devient non-négligeable.

La valeur optimale pour la longueur et la largeur du transistor M1 est |égérement au-dessus de la valeur
minimal e déterminée par latechnologie utilisée. Au-dessus de ces valeurs, le fait d’ augmenter (WyxL 1) ou

(W4/L;) augmente le niveau de bruit ramené al’ entrée.

Le bruit total dépend aussi du courant de polarisation du suiveur NMOS de pixel. Pour réduire le bruit, le
courant de polarisation doit étre le plus élevé possible, au détriment de le spécification de puissance

dissipée du capteur. Un compromis doit étre trouveé selon |’ application.

Afin de réduire le bruit ramené a I’ entrée, la capacité de la diffusion flottante doit étre réduite, mais on
doit rappeler que cela peut dégrader la charge maximale stockable en régime linéaire du pixd dans les

applications afaible tension d’ alimenation.

Pour réduire le bruit thermique, les capacités d échantillonnage, C,« €t Cgq, doivent étre le plus large
possible. Cela diminue a la fois la bande passante du bruit et du signal. Bien siir, I’augmentation de la
taille de Cs limite la vitesse de lecture. Cependant, contrairement aux CCDs [51], dans les capteurs
d’'images a pixels actifs CMOS, la vitesse du suiveur NMOS est une critére moins importante, car le

facteur majeur qui limite la vitesse de lecture de capteur est la vitesse de balayage des colonnes.
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Chapitre III

Conception de Circuits de Traitement
pour la Chaine de Lecture du Capteur APS

Résumé:

Dans ce chapitre sont présentés trois circuits de traitement, utilisant un OTA (Operational
Transconductance Amplifier) cascode différentiel symétrique, congus pour la chaine de lecture de I’ APS
et réalisés sur une technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um. Le premier est un amplificateur de
tension a capacités commutées élémentaire, le second un amplificateur de tension a capacités commutées a
compensation de la tension de décalage (offset), et le troisiéme un filtre passe-bande actif commutable.
Tous ces circuits permettent de réaliser des opérations de double échantillonnage corrélé (CDS -
Correlated Double Sampling) et d échantillonnage a double différence (DDS - Double Delta Sampling),
afin de supprimer respectivement le bruit spatial (FPN - Fixed Pattern Noise) des pixels et des colonnes.
Ces circuits permettent des vitesses de lecture jusgu’ a 10 M pixel/sec. Une analyse théorique détaillée de la
réponse des circuits au bruit blanc et au bruit en 1/f % en considérant la nature non-stationnaire des
signaux de sortie, est présentée. Une méthode s appuyant sur une représentation markovienne du bruit en

Uf “ est utilisée. Les résultats expérimentaux et théoriques sont comparés.

3.1 Introduction

Un des avantages offert par le capteur APS est la possibilité d'intégrer des circuits de traitement
analogiques ou numériques sur la méme puce que la matrice photosensible, grace a I’ utilisation des
technologies standard CMOS. Les chaines de lecture et d’ échantillonnage du signal, externes au capteur
d’images dans | e cas des systemes d'imagerie a CCD, peuvent étre dans le cas des capteurs APS intégrées
au sein de la méme puce que la matrice photosensible. Ces chaines de lecture doivent étre congues pour
supporter |’ adressabilité des colonnes et optimisées pour minimiser la limitation du rapport signal a bruit
du capteur. La chaine de lecture smplifiée de I’APS ainsi que le pixel ains que le pixel photoMOS sont

représentés dans laFigure I11.1.
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Les différences entre les tensions de seuil Vy, des transistors des suiveurs de colonnes (&), liées a la
dispersion de fabrication, sont responsables d'un bruit fixe de colonne. La Figure 111.2 montre une image
prise en obscurité avec un APS photoMOS 256x256 pixels [1]. On remarque la présence des lignes
verticales. Afin de corriger ce bruit fixe sur la puce, une méthode de lecture par double différence (ou
DDS - double delta sampling) est utilisée. Dans un premier temps, les deux sorties V; et V, sont
échantillonnées par la chaine de traitement externe & la chaine de lecture. La différence des sorties (V; -
V,) comprend aussi I’erreur &r. Ensuite I'interrupteur CB ("Crow-Bar") est activé et les capacités C, €t
Cqg SONt court-circuitées. A cet instant, la différence entre V; et V, est égale a &, directement. Le

chronogramme de ce mode de lecture® est illustré Figure 111.3.
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Figurelll.1: Chaine de lecture smplifiée de I’ APS photoM OS comprenant le CB.

Alors, la chaine de traitement qui suit la chaine de lecture de I’ APS doit effectuer la soustraction suivante
et I'amplifier :
[Va(m) = Vo (] =[Va(n+2) =V, (0 + 2] = (Ve ~Vigg + 1) = 1
=Vref _Vsjg (31)
=AV

! Dans le chronogramme de lecture général de I’ APS donné dans la figure 1.13 (Chapitre 1), aprés avoir sélectionné une colonne
gréce al’adresse X (I'intervalle de temps t9 dans cette figure), puis lu les signaux V, et V,, le signal CB est activé et une deuxiéme
lecture de V; et V, est effectuée avant de passer ala colonne suivante.
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Figurelll.2: Image prise en obscurité avec un APS photoM OS 256x256 pixels sans e procédé DDS, illustrant le
bruit fixe de colonne.

CB
Vi Vi(n)
Vi(n+1)
0
V,(n+1)
Va Va(n)
0
échantillonnage _| _|
t1 t2 t3 t4 t5

Figurelll.3: Chronogramme de mise en cauvre du procédé DDS (sous éclairement).

On remargue que dans cette relation finale |’ erreur &, disparait et on obtient directement le signal utile
AV. Les trois circuits présentés dans ce chapitre sont congus pour réaliser cette fonction et éliminer
I"erreur &r,. Le premier est un amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire, le second un
amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la tension de décalage (offset), et le
troiséeme un filtre passe-bande actif commutable. Ils reposent sur un amplificateur opérationnel a
transconductance (OTA — Operational Transconductance Amplifier) cascode différentiel symétrique. Dans
la partie 3.2, ces trois circuits ainsi que leur fonctionnement seront présentés. L'OTA utilisé sera auss

briévement décrit. L’implantation de ces circuits sera présentée dans la partie 3.3.
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Les réponses en régime non-stationnaire de ces circuits a un bruit quelconque, c'est a dire au bruit
thermique ou au bruit 1/f ® ont été également étudiées [2]. Pour un transistor MOS, a peut varier entre 0.6
et 2.0, suivant la température, le domaine de fréquence, et les conditions de polarisation [3]. Pour ces
circuits, les méthodes de calculs de bruit classiques en utilisant les DSP de bruit et le théoreme de Wiener-
Kinchin ne sont pas utiles, car le bruit RMS de sortie de ces circuits est variable dans le temps, et en
général, al’instant d' échantillonnage, les niveaux de sorties n' atteignent pas le régime stationnaire. Dans
la partie 3.4 seront présentées les équations d' état des circuits qui seront utilisées dans les calculs des
réponse en bruit. Les réponses théoriques et expérimentales au bruit blanc et au bruit en 1/f* de ces

circuits seront présentés dans la partie 3.5, et les résultats seront comparés.

3.2 Présentation des circuits

L’ amplificateur opérationnel utilisé dans ces circuits est un OTA cascode différentiel symétrique, illustré
Figure 111.4 [4]. 1l est congtitué d'un étage d’ entrée, de deux étages de sortie cascode et des circuits pour
générer différentes tensions de références. Il comprend aussi un circuit de contréle du mode commun pour
assurer un taux de réjection du mode commun (CMRR - Common Mode Rejection Ratio) élevé. Ce circuit
compare les deux tensions de sorties, et fixe leur moyenne a une valeur de mode commun Vmc=Vpp/2, en

faisant varier V.

L'utilisation d'un amplificateur opérationnel différentiel symétrique permet de réduire les effets des

problémes majeurs des circuits a capacités commutées [5] :

— faibletaux de rgection des alimentations (PSRR - Power Supply Rejection Ratio),
— I'injection de charges des interrupteurs,

- ladépendance en tension au premier ordre des capacités,

Les smulations réalisées sur le simulateur de circuit ELDO en utilisant les modéles de transistor
BSIM3v3 du procédé de fabrication Alcatel Microelectronics 0.7um donnent un gain statique de 70 dB,
une fréquence de transition de 66MHz, et une marge de phase d' environ 60° avec une capacité de charge
de 1.5pF. La dynamique de sortie en mode différentiel est de 2V. Il est stable pour une valeur de charge
donnée (1.5pF) et instable en boucle ouverte. Lestensions d alimentation sont +5V pour Vpp, OV pour Vsg
et +2.5V pour Vmc.

L’ étage d’ entrée est polarisé avec un courant de 40uA, et |’ étage de sortie 120uA. La surface occupée sur
le silicium par I'OTA est 0.034mmn?.
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VDD
Vp4 M4
Vp3 M3

Vs

ordpe
4

Circuit de contrdle du mode commun

Voo !

M35 M20 ﬁ M23 M29
Vp5
M28
M22
V2«4 Vp3
M34 M31 M24 ?_{ M27
Vpl
+Vmce

M33 | M32 M254 L M26

(b)

Figurelll.4: Schémacomplet del’ OTA différentiel symétrique. |1 comprend (a) un étage d’ entrée différentiel, deux
amplificateurs cascodes, et un circuit de contréle du mode commun, ainsi que (b) des circuits de polarisation.

Le schéma équivalent simplifié de I'OTA utilisé pour les calculs de réponse en bruit est illustré par la
Figure I11.5. Dans ce schéma, afin de simplifier les calculs, I'OTA est supposé alimenté symétriquement.
0o est la transconductance DC. Le circuit de contrdle de mode commun est représenté par le bloc

Wy — gt =y
Vg =-Vg =Vg".

Figurelll.5: Schémaéquivalent de |’ OTA utilisé pour les calculs de bruit.
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3.2.1 Amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire

Le premier circuit est un amplificateur de tension a capacités commutées éémentaire différentiel
symétrique, illustré en Figure 111.6. Pendant la phase-1 (¢= Vpp), avant activation du signal CB, les deux
sorties de la chaine de lecture de I’ APS (Figure I11.1) sont échantillonnées sur les capacités C;-C', les

capacités C,-C,’ étant alors déchargées.

CB CB
Vi(n)
Vi(n+1)
armature supérieure V1
V. 1
C, Va(n) )
V.
o I 2
SwWy
+Vme O—i
swy’

w —-
C]_Y

VSJr Vmc
Vs :
C QV c; / l /
=G
| Vs

pixeli,j pixdiyj-;-]_

Figurelll.6: Amplificateur de tension & capacités commutées éémentaire avec |le chronogramme associé.

Aprés activation de CB, le signal de contrble gpasse a 0, et les différences entre les nouvelles valeurs et
les précédentes sont transférées sur les capacités C,-C,. En effectuant une analyse nodale, avec un OTA
idéal (Vos=0, A, =), pendant la phase d amplification, on obtient |’ expression suivante de la tension

différentielle de sortie (calculs détaillés en annexe A2.1) :
C
WVs(n+1) = M) -V, (0] -V 0+ -V, (n+1]} (3.2)
2

et en utilisant larelation (3.1), (3.3)

AV4(n+1) =Sy
C,

ou (Cy/C,) est le gain de I’ amplificateur.
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Si on tient compte de la tension de décalage de I'OTA V,, pour la tension différentielle de sortie, en

effectuant une analyse nodale, on obtient :
C C
AVg(n+)=—LAV+HA+-L 3.4
dn+=Ctave e, (34
ou le deuxieme terme représente | erreur due alatension de décalage.

En considérant le gain statique fini (A, = goRs Z ) €t la tension de décalage de I’OTA, on obtient la

I’ expression suivante :

O O
C H c,+cC %/
AVg(n+1) = L " AV + Bﬁm 0s (3.5)
+ 1 2

102 L+ &
CZ+AVE 52 A 8

D’ aprés cette relation, le gain statique fini de I’ OTA introduit donc une erreur dans le gain du circuit. Pour

un gain statique infini, on retrouve lafonction de transfert donnée dans larelation (3.4).

Afin de réduire les effets des larges capacités parasites associées aux armatures inférieures des capacités’,
les armatures supérieures doivent étre connectées aux entrées de I’ OTA (cf. Figure 111.6). Les entrées de
I’OTA, qui sont des noauds sensibles, sont ains protégées contre les perturbations venant du substrat a
travers les larges capacités parasites associées aux armatures inférieures des capacités. De plus, pour un
gain statique assez élevé, ces capacités parasites n'interviennent pas dans la fonction de transfert statique

du circuit.

Tous les interrupteurs peuvent étre réalisés avec de simples transistors NMOS, afin de réduire les charges
injectées al’ ouverture. Dans ce circuit, tous les interrupteurs étant reliés a une source de tension fixe Vmc,
toutes les charges injectées par les interrupteurs sont indépendantes du signal, introduisant seulement une

tension de décalage fixe.

Un des inconvénients de ce circuit concernant le bruit est donc, la tension de décalage de I’ OTA n'’ étant

pas éliminée, que le bruit basse fréquence généré par I' OTA n’est pas éliminé non plus [6].

2 Pour les capacités parasites associées aux armatures des capacités réalisées en technologies CMOS, voir dans le chapitre 1V, la
partie4.5.1.2 et lafigure 1V.10.

Page 75



Chapitre 1l

Les effets des non-idéalités des interrupteurs et de I’ OTA ne sont analysés dans ce travail. Ces problémes

sont étudiés dans la littérature sur les circuits a capacités commutées (voir, par exemple les références [6]-

[9D).

3.2.2 Amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la tension de
décalage de I'OTA

Le deuxiéme amplificateur, illustré Figure 111.7, a la particularité d’ éliminer la tension de décalage V,s de
I’OTA, en réduisant également le bruit basse fréquence généré [8][9]. Dans ce circuit, pendant |a phase-1
(@ = Vop, @ =0), les capacités C,-C,' ne sont pas court-circuitées, mais préchargées alatension V,s. Cette

tension de décalage est éliminée pendant la phase-2.

@ JC_IE CB
SW3 Vi(n) J-L{
C2 SNZ @ Vl(n+1)
+V Vi
mc
(% Vo(n+1)
- oo0— —9 Va(n) — —
SWq V2
C,
v | . L
1l - v
a
OTA Vs
VS-
v I + 1
? 1 ®
C]_Y
@ VsJr Vme
—————oo————— o ; ( >—{
C=C/ W Ly Vs
C=C, I mc
c, Swy’ @a » AVS —/—\—/—
| o—| — e »
—1 sy T T

Figure 111.7 : Amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la tension de décalage avec le
chronogramme associé.

Si on considére un gain statique infini (A, = o) pour I'OTA, lafonction de transfert est donnée par :

AVg(n+1) =%AV (3.6)

2

indépendamment de latension V.

Page 76



Conception de circuits de traitement pour la chaine de lecture du capteur APS

Si on considére le gain statique fini A, de I’OTA, en effectuant une analyse nodale (voir I’annexe A2.2),

on obtient :

1+2

0
< AV +H

A\/
+
iR B ER

Pour un gain statique suffissmment élevé, on obtient larelation (3.6).

AVg(n+1) =

O
E‘/ (3.7)
H

Les inconvénients de ce circuit proviennent de la complexité et de la difficulté de générer les signaux de
commandes @-¢, pour des vitesses de lecture rapide. De plus, pendant les intervalles entre les deux
phases, I' OTA est en boucle ouverte et instable (voir Figure I11.8). Ceci empéche le fonctionnement rapide
de cet amplificateur. La durée entre ¢ et @ doit ére la plus courte possible. Les autres problémes
rencontrés sur ce circuit seront discutés dans les conclusions de ce chapitre. Dans la littérature, on peut
trouver des circuits numérigues pour générer les signaux de commende ¢ et @ a partir d' un seul signal
d' horloge [10][11].

| L
Pyl """""""'"Iir'rn‘m’wn-|||l‘"‘“‘"“Il\"w‘""“"' T ;: i "wl s

I

!meu-a,‘,‘ el Vs

bruit blanc
de sortie

u] AUTO

Figurelll.8: Pics (glitches) observés ala sortie de Iamplificateur de tension & capacités commutées & compensation
delatension de décalageillustré Figure 111.7.

3.2.3 Filtre passe-bande actif commutable

La Figure 1l1.9a représente le schéma du filtre passe-bande commutable, et la Figure 111.9b le
chronogramme associé. Le circuit comprend un OTA, quatre résistances, quatre capacités et quatre

interrupteurs.
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CB CB

%gs
-
-

Vi(n)
Vi(n+1)

— ()
—_—

\

o’(‘e

Vo(n+1)

g

Va(n)

V,

C,
A
SW1 N¢

+Vime OTA

Sw. 1’ (p &’ + -
v —] L .

“ e NN T

o
c=Cy iy
C=C) c
R=R, 2 ————>
R | T T

Figurell1.9: Filtre passe-bande actif commutable avec le chronogramme associé.

Il est fondé sur un filtre passe-bande variable dont la fréguence centrale peut étre changée d’une haute
fréquence (HF) a une basse fréquence (BF), et vice versa, réduisant ainsi |a bande passante du bruit. Le
changement de fréquence est obtenu en activant / désactivant les interrupteurs pendant les deux phases.
Pendant la premiére phase (mode BF), les interrupteurs sont activés en fixant le signal de commande @a
Vb, €t les signaux V;-V, avant activation du signal CB sont échantillonnés sur les capacités C;-C;'. A cet
instant, les capacités C,-C,’ sont reliées a Vmc et déchargées. Juste avant |’ activation du signal CB, le

signa gpasse ao et lefiltre passe au mode HF.

En considérant un OTA idédl, lafonction de transfert du filtre pendant la premiére phase est donnée par :

rr,C;s
Hy(s) =~ L2 3.8
nR.C, +1r,C, (38)
@+1,C9) (R, + rl)(l"'—Ra i, S)
et pendant la deuxiéme phase par :
_ R,C;s
H,(s) = -

G RCILRCY (9

oury,=r,=r est la résistance a I'éat ouvert des interrupteurs. Le module [H(f)| de cette fonction de

transfert pendant les deux phases et tracé dans la Figure 111.10.
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25

[HCE) o6 [H(E)

15
004 \

0.0:

05

L1 101 I

110" 110° 110° 110" 1.10° 110° 110" 110° 116 110° 110 110°

-> Fréquence (Hz) - Fréquence (Hz)

@ (b)

Figurel11.10 : Module |H(f)| de la fonction de transfert du filtre passe-bande commutable pendant (a) la phase-1, et
(b) laphase-2 pour R, = 10K, R, = 54K, r = 1K, C; = 5pF, et C, = 0.9pF.

Pendant la phase-2, la réponse transitoire du filtre est donnée par :

AVt =R T (et _gtin) ay (3.10)

R, T,-T,

a

our,=R,C, et 7, =R,C,.

En prenant la dérivée de cette équation et I'égalant a O, la date ol la sortie du filtre atteint sa valeur

maximaleAVg(t,..,) , peut étre calculée:

T T
t =—22 |nEt 3.11
= I (311
Dans les circuits de test qui ont été réalises, les parameétres du filtre sont optimisés pour un gain de 6dB et

un t,x de 50ns.

Une version différente et non-différentielle de ce circuit a été déja proposeée et étudiée dans les références

[12][13] pour la chaine d’ acquisition d’un CCD scientifique de type Thomson 7895M°,

3 Cecircuit aéé réalisé en utilisant des composants discrets et testé & une faible vitesse de lecture (25kpixels/s typiquement).
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3.3 Reéalisations des circuits

Les circuits sont réalisés sur une technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um a une seule couche
de polysilicium et double couche de métal. La Figure I11.11 montre les dessins de ces circuits, réalisés sur
le logiciel CADENCE. La Figure 111.12 représente la microphotographie d’'une puce comprenant deux

filtres passe bande commutable, avec des valeurs de RC différentes.

Suiveurs de sortie Suiveurs de sortie

e
=

?

@ (b) (©
Figurelll.11: Dessins des trois circuits réalisés sur le logiciel CADENCE (les plots d'entrées et de sorties ne sont
pas illustrés): (a) amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire, (b) amplificateur de tension a
capacités commutées a compensation de latension de décalage de I’ OTA, et (c) filtre passe-bande actif commutable.

- )

T - = ili’i

i EEEEEREDE

Figurelll.12 : Microphotographie d'une puce comprenant une partie des circuits décris dans le manuscrit, & savoir :
deux filtres passe-bande commutables différentiels symétriques (Figure 111.9a), et des structures de test pour
I'optimisation en bruit de la chaine de lecture de I'APS présentées dans le Chapitrell (Figurell.8). La puce a été
réalisée sur une technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.7um.

Page 80



Conception de circuits de traitement pour la chaine de lecture du capteur APS

Les capacités sont de type polysilicium / diffusion N* sur substrat p, et les résistances utilisées dans le
filtre passe bande commutable sont de type polysilicium peu dopé a grande résigtivité. Les interrupteurs
sont des portes de transmission.

Sur le circuit de test, deux suiveurs ont été rajoutés afin de fixer lacharge de I’ OTA a 1.5pF et de pouvoir

fournir les signaux aux charges capacitives externes vues sur les broches de la puce.

3.4 Equations d’état des circuits

Dans cette partie, seront données les équations d' état des circuits. Ces éguations seront utilisées dans la

partie suivante pour calculer les réponses en bruit blanc et en bruit en 1/f “ de ces circuits.

Les schémas équivalents des circuits sont illustrés Figure 111.13. On rappelle que les résistances notées R
dans ces schémas varient dans le temps, et prennent pour valeur les résistances al’ état ouvert ou fermé des

interrupteurs, selon la position de I’ interrupteur. R; est la résistance de sortie de la source de bruit utilisée.
A. Amplificateur de tension & capacités commutées €l émentaire

Suivant la Figure 111.13a, on peut écrire les équations différentielles d’ état qui représentent I’ amplificateur

de tension a capacités commutées élémentaire :

u, =a,(t).(e, —u; —u, —vg).dt
du, =a, (t).(e, —u, —u, + V).t

u, =a,(t).(e, —u,).dt —ag(t).(u, —vg).dt
du;, = a, (t).(e, — u;).dt — a, (t).(u, +Vvg).dt

dvg =a,(t).(g, —u, — e, +Uu,).0t — a5 (t).(u, — u,).dt — ag(t).vs.dt

avec
1 1 1,1 1 1 1
a = y 8y = v =—(=—+—=),a,= y A5 = (_+_+29 )
RC, RC, C,'R R, 2R.C. 2C. 'R R,
aezi(i+i+i+2go)_

C S RS Rl R2
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)
| |
I
-
U
R CE A \I
%Wv—h + ? s
- o5 R. =—C
& "R @ %S °
27 € = i+ = I AVS
T 1 I
[ T = s
e @u' R / RS%CS
1 R
— i — —
= = Vg =-Vg =Vg| ~ =

R, : résistance de sortie de la source de bruit,
R, : résistance équivalente desinterrupteurs sw;-swy’,
Rs : (résistance équivalente de sw,- sw,')//(résistance de sortie de I’ OTA)

@

R, : résistance de sortie de la source de bruit,
R, : résistance équivalente de sw;-swy’,

R; : résistance équivalente de sws-sws',

R, : résistance équivalente de swy-sws',

Rs: résistance de sortie de I’ OTA

(b)

Ry Rs
-
e Uy R
Ry G R

+
«
|||—II
&

L s
/ Rs %CS
V;:—Vg:\/s = =
WR‘:
2
-
1]
I
C,

R, : résistance de sortie de la source de bruit,

R, : résistance équivalente de swy-swy’,

Rs 1 Ra-Ras

Ry : (Ry-Ry)// (résistance équivalente de swy-sw,’),

Rs: résistance de sortiede I' OTA

(©
Figure 111.13: Schémas équivalents des circuits utilisés pour calculer les réponses en bruit ; (a) amplificateur de
tension a capacités commutées élémentaire, (b) amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la

tension de décalage de I’ OTA, et (c) filtre passe-bande actif commutable.

Afin de simplifier les calculs et les mesures, dans ce qui suit, on considérera seulement le cas ou la

seconde source de bruit &, est nulle. Dans ce cas, on peut écrire ces équations sous forme matricielle de la

facon suivante :
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|1|1|:J B_al 0 _al O alleD |:a1[|
0 0O
) g g0 -a 0 -a & glipg 0¢
—W,0=G-a, 0 -a, 0 -a,0W,0+0&,e]. (312
dn'o o 0o o o
M0 o0 -a& 0 -a; a; g¥,g O0p
HsH Ha, a -a a -aH¥sH BufH

B. Amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la tension de décalage
Pour cet amplificateur, suivant la Figure I11.13b, les équations d’ état sont données par :

du, =b, (t).(e, —uy).dt — b, (t).u, — by (t) vg.dt

du, =b, (t).(e, —u,).dt — b, (t).u,.dt + b, (t).vs.dt

du, =b, (t).(e, —u,).dt — by (t).u,.dt — b, (t).vs.dt

du, =b,(t).(e, —u,).dt — b (t).u,.dt + by (t).vg.dt

dvg =b, (t).(e, —u, —&, +u,).dt + by (t).(u, —u,).dt — by (t).vs.dt

ou

blz_l_(i+_ 1) b, __1(_ i) b3——1(— i) b :ﬁ(i.FL)

R, R, C,"R, R, C,'R, R ' R,
T 0 DA T S W S
C, R’R R, , Ry R,R, " 2Cs 'R, R,
101 1.1.,1 1
= +KR(—+—)(—+—-2 \
by = . IR Rl(Rs R4)(R2 R, go)g
101 1 1 1,1 1 O o
= — ——k —+—)(=—+—-2 and k; =[1+ R (I/R, +1/R; +1/R .
b= R YRR R1( )Rt T2tk [+ RWR, +1/ R, +1/R,)]
Sous forme matricielle :
2,8 00 -b 0 -b gj o0
q 00 O > 0 up O
—W,0=Gb, 0 -b, 0 -b,0W,0+, q] (3.13)
oo O ‘to’o O
g g0 -by 0 -by by g 00
B’SB B'b7 b, by -by - QE@SE @)7%
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C. Filtre passe-bande actif commutable

Suivant laFigure 111.13c, pour le filtre passe bande commutable, les équations différentielles d’ état sont :

u, =c,(t).(e, —u,).dt —c,(t).(u, +vg).dt
du; = c, (t).(e, — u;).dt — ¢, (t).(u, — vg).dt

u, =c,(t).(e, —u,).dt —c,(t).u,.dt —cg(t).vg.dt
du, =c,(t).(e, — u,).dt — ¢, (t).u,.dt + cs (t).ve.dt

dvg =C4(t).(6, —u, — €, +u,).dt — ¢, (t).(u, —u,).dt — cg(t).vg.dt

k k k O k d
avec Clz_z-(i"'i)’ C, =—=, C3=—2’ C4:i'¥1+_2(1+&)5 Cs = (1"'& ,
Cl R2 R3 Cl R3 CZ R3 CZ 4 R3 RZ D C2 R3 RZ
k 1 0 1 k O 10 1 1 k a0
Co ==, C; =———[20, +—(1- le)D, Cg = —[#0, +—+—(1- 2Rl)met
2CsR, 2Cs O Ry R, 'O Cs O Rs Rs R, 'O
k, =[1+ R@W/R, +1/R;)| ™.
Sous forme matricielle;
|]~I1D B_Cl 0 _CZ 0 _C2D|]J1D B:]_D
O O
q g 00 -a 0 -c o dkg 0
—@,0=G-¢c,¢, 0 =-c, O ~-c i D+E:E[ . 3.14
@00 o3 4 50020 el] (3.14)
o0 g0 -¢ 0 -c¢ G ol DOD
B’SE %’Ce Cg —C C ~—G EB’SE %GE

3.5 Analyse des réponses en bruit

Dans cette partie, nous allons développer un modéle analytique du bruit RMS de sortie de ces circuits en
terme de variance, pour un type de bruit donné, blanc ou en 1/f % :

o2 (t) = E{avi )
ol E est I’ espérance mathématique ou la valeur moyenne de AvA(t) .

Pour tels circuits, la méthode de calcul de bruit classique en utilisant la notion de DSP ou

d’ autocorrélation (théoréme de Wiener-Kinchin) n’ est pas utilisable pour les raisons suivantes :
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e Le bruit total de sortie a la fin de la derniére phase varie dans le temps et dépend des bruits

échantillonnés sur les capacités pendant toutes les phases ;

* La sortie du filtre passe-bande commutable n’atteint jamais le régime stationnaire a I'instant
d’ échantillonnage, alafois pour le bruit blanc et le bruit en 1/f “. Ceci est valable aussi pour les deux
autres circuits a capacités commutées avec une entrée de bruit en 1/f 7, surtout a des vitesses de lecture

élevées.

Nous n’alons développer que la réponse en bruit théorique de I'amplificateur de tension a capacités
commutées éémentaire. Pour les deux autres circuits, seuls les résultats seront donnés. Les réponses en
bruit de ces circuits peuvent étre calculées facilement en utilisant les équations d’ éat données dans la

partie 3.4.

Le banc de mesure est représenté dans la Figure [11.14. || mesure |’ écart type o(t) du signal de sortie. La
Figure I11.15 montre les DSP de bruit de la source de bruit en 1/f “ utilisée. Cette source de bruit est
construite en utilisant une source de bruit blanc et une série de filtres passe-bande, et sera présentée en
détail dans la partie 3.6. Un générateur d'impulsion génére les signaux de commande ¢ Les sorties des
circuits sont échantillonnées de multiple fois pour un instant donné t avec I’ oscilloscope numérique. Puis
la variance de ces échantillons est caculée et affichée en V... Des sondes actives avec une capacité
d entrée de 1.8pF ont été utilisées afin de réduire la charge des circuits. Pour s affranchir des problemes de

jitter, I’ oscilloscope est synchronisé sur le signal de commande ¢

échantillonnages
multiples

Circuit atester

d (

Yyvy

Source de bruit
(blanc ou 1/f %) € A Oscill oscope numérique
Il ¢ (synchro)
- Générateur
d’'impulsion

Figurelll.14 : Banc de mesure utilisé pour mesurer laréponse en bruit destrois circuits présentés dans ce chapitre.
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Dans toutes les mesures, un niveau de bruit assez élevé a éé utilisé (supérieure a 50mV,,) afin que les
bruits rgjoutés par I’ OTA, les résistances, et le banc de mesure soient négligeables. Ces bruits ne sont donc

pas considérés dans calculs.

1 0
V2Hz |
01f
001 1§08
r10° E
F YfLo 05
110 " E h
r10° E
F 15
r0®E v
E h
110 E
1108 E
E )
= Ok
1'10A3 E
_7107 L L L L Ll Ll L L RN L]
110 3 4 5 6
1 10 100 1°10 1°10 110 1°10
ooo & z
mesuree Fréquence (Hz)

— théorique

Figure 111.15: DSP de bruit mesurées des sources de bruit en 1/f ¢, 1/f *° et 1/f *5, utilisées pour caractériser les
réponses en bruit des circuits présentés dans ce chapitre.

Pour réaliser les calculs de bruit, on définit un processus générateur afin d’ obtenir le type de bruit désiré
(bruit blanc limité sur une bande ou bruit en 1/f 9) a partir d’un bruit blanc idéal (voir Figure 111.16).
L’ analyse peut étre ainsi réduite al’ étude d’ un schéma markovien classique ou I’ entrée du systéme est une
source de bruit blanc. Alors, gréce a la linéarité du systéme, la réponse en bruit du circuit peut étre

dével oppée facilement.

w() o :
Processus Bruit d'entrée R Systéme s(t)
générateur _ ?

(bruit blanc idéal) ~bruitblanc
limité sur une bande
ou
bruit en 1/f®

Figurelll.16 : Bloc-diagramme pour les calculs de bruit.
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La réponse en bruit peut étre calculée en utilisant les éguations stochastiques différentielles [12][13].
Néanmoins, celui-ci nécessite la manipulation de grandes matrices et |es simulations demandent des temps

de calculsimportants. Ici, nous avons préféré discrétiser directement le processus.

On considére le systéme d équations stochastiques différentielles suivant représenté sous forme

markovienne matricielles:

O dX = AX.dt +B.edt

: 3.15
Hs=cx (315

ou e=w est le bruit blanc, et edt=dg I'incrément du mouvement brownien standard avec les

caractéristiques suivantes [14] :

E{d3 =0,
E{dB(t)dB(t")} = d(t -t').dtdt’,

E{ ()Y =t

Aprés avoir discrétisé la relation (3.15) avec une durée d échantillonnage T, on obtient le systéme

d’ éguations stochastiques discret :

OX(n+1) = A;.X(n) + B, .e(n)

0 3.16

3S(0) = C, X (n) (316)
Lafonction de corrélation d’ un processus discret X est définie de lafagon suivante:

Ry (n) = E{X (n). X" () (3.17)

ou X" est latransposée de X.

La matrice de corrélation du processus stochastique discret X(n+1) est :

R (n+1) = E(X(n+1) X" (n+1} .
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En utilisant larelation (3.16) on obtient :

Ry (n+1) = E{[A,. X (n) + B, &(m)][ A, X (n) + B, &(n] "}
= {[A. X (n) + By e()]|X T (n).AT +e(n).B] |} .

Cequi donne:

Rex (n+1) = A, E{X ()X (). AT + E B, e(n).X " (n).A}
+E{A, X (n)e(n).B]} + B, . e2() B .

X(n) dépend seulement de w(n-1), w(n-2),...,w(n-i) et E{W( n)w(n-i )} =0. Alors, éant donné que e(n)
est un processus discret de bruit blanc w(n), indépendant de X(n), les deuxiéme et troisiéme termes sont

nuls:

E{B, e(n).X" (n).A} =0,
E{Ad .X(n).e(n).Bg} =0.

Donc, si E{ez(n)} =g?Z,dors:

Ry (N+1) = A, Ry (N).A] +B,.02.B] (3.18)

Maintenant, lafonction de corréation de la sortie peut étre calculée :

S(n) =C4.X(n)
Res(n) = E{S(n).S™ (n}
=g{c, x().x" () c}}
R (N) =Cy.Ryy (N).CJ . (3.19)
3.5.2 Analyse de laréponse en bruit blanc

Pour des raisons pratiques, dans les modeéles, la bande de la source de bruit blanc idéale est limitée par un

filtre passe-bas dont la fonction de transfert sous forme différentiel est donnée par :
de, =-fe dt+&dp (3.20)

ou e, est le bruit blanc pratique limité en bande, et £ /27 lafréguence de coupure du filtre en Hertz
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Ici, le processus générateur est un filtre passe-bas simple. La représentation d'éat du systéme

devient dors:
mOFE 0 0O 0 0 O00%0 &0
0 0O ad. d Ol
g -a 0 -a 0 -—apdy g
d b O 00 0 - 0 -a O 0O
—O'F O % 1 A mmlmgﬁv\d
dt o e —a 0 -a 0 -ayi.g 0
a0 O 0o-“d Oo
BB B —a, @& ~-a a& -—-af¥sg 0H
d
ou — X =AX +B.e
dt
danslaquelle:
mO ©O¢& O O O 0 00 [0
O O O O
e fm oca 0 -a 0 -—ag @
Cu, O 0o 0 -a 0 -a a0 (o0
X=0'0 A=0 0 B=(0e e=[w]
M2 M. —a 0 -a 0 -ap 0
gjzg SO 0 -a, 0 -a asg Lo
sg By, —a4 a4 ~—a a3 ~—a 00

En discrétisant cette équation différentielle et en combinant avec les relations (3.18) et (3.19), on obtient la

variance delasortie oz, (t) enV? (gréce alardation (3.15)avec C=[0 0 0 0 0 2).

Les bruits de sortie de |I’amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la tension de

décaage et du filtre passe-bande commutabl e sont calculés de la méme maniere.

LaFigure 111.17 montre les réponses en bruit blanc théoriques et expérimentales des trois circuits en terme
de o(t). La petite différence entre la courbe théorique et les mesures au niveau du temps de montée du
premier circuit (Figure 111.6) est due au modéle smplifié utilisé de I' OTA. Etant donné que le temps de

montée est dominé par les constantes de temps R,C, et R,C,, un meilleur accord est obtenu pour le filtre

passe-bande commutable.

On remarque gue, les deux premiers circuits a capacités commutées ne réduisent pas |’ effet du bruit blanc
d’entrée. Le bruit d’ entrée éant échantillonné deux fois, pour les signaux Vi(n) et V,(n+1), la puissance du

bruit RMS de sortie de ces circuits est presque égale au double du niveau de bruit de I’ entrée. Pour lefiltre
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passe bande commutable, éant donnée gue une grande partie du bruit est filtré pendant la seconde phase,

le niveau de bruit de sortie est plus faible.

2 T T T
a(t) : Ty + + ., + + N
+
[Vind ! "
1
I
——— j 7777777777 amplificateur a capacités commutées | _ _|
' éementaire
!
i Phase-2
0 1 l l l
0 50 100 150 200 250
+ + + bruit de sortie mesuré Temps(ns)
bruit de sortie théorique
— — — bruit d’entrée normalisé
@
2 T T
|+ +
o) : " RS N !
[Vimd 4 * N T
+ 1
I
1= ————- I R amplificateur & capacités commutées | —
! acompensation de latension de décalage
I
|
|
Phase-1 i Phase-2
I
= S S I 1 1
q ;
0 50 100 150 200 250
+ + + bruit de sortie mesuré
bruit de sortie théorique Temps(ns)
— — — bruit d’'entrée normalisé
(b)
2 { T T T
I
i
a(t) :
[Vimd |
i
1 — lI
1
1
i
Phase-1 |
i
I
0 + t 4+ +
0 50 100 150 200 250
+ + + bruit desortie mesuré Temps(ns)

bruit de sortie théorique

(©

Figure I11.17 : La réponse au bruit blanc (normalisé a 1V, en fonction de I'instant d’échantillonnage pour (a)

I’amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire, (b) I’amplificateur a capacités commutées a
compensation de latension de décalage, (c) le filtre passe-bande commutable.
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On doit remarquer aussi que pour |'amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de la
tension de décalage, étant donné que le modéle utilisé ne tient pas compte de la saturation de I’ OTA, il y a
une grande différence entre la courbe théorique et les mesures, pendant |'intervalle entre les deux phases
(Figure I11.17Db).

3.5.3 Analyse de laréponse au bruit en 1/f *

Dans cette partie, le bruit de sortie RMS sera calculé pour une entrée de bruit ayant une DSP de type 1/f ©,
avec a égal a0.6, 1.0 et 1.5. Dans lalittérature des processus stochastiques, ces bruits sont connus sous le

nom de mouvement brownien fractionnaire ou bruit fractionnaire [15].

L’ approche utilisée ici pour le processus générateur est fondée sur une représentation markovienne
d’ entrée-sortie des bruits fractionnaires, éaborée a partir des équations stochastiques différentielles de

dimension infinie, et développée dans les références [16]-[18].

Edygr =={.ydt+dg, E[yg(o)] :%
O /12 .

- _ n@zal?2) (321)
@(t) = '[Oyg.ua(f).dé, 1 () = E’%’g g’%

alorsy est du bruit en 1/f ©.

On peut constater que le bruit en 1/f © est la somme des sorties d’ une série de filtres passe-bas en paralléle,

avec en entrée une source de bruit blanc commune (Figure 111.18).

Lafonction de transfert du filtre £ est donnée par H  (s) = 1 :
s

+¢
Gréace alalinéarité du systéme (3.21), lafonction de transfert du processus générateur est donnée par :

P
H(s) _.[0 STg%(E)-df

(277.)0/2
S0//2

H(s)= (3.22)

1

et dans le domaine fréquentiel, H(f) :W.
j-
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Alors, ladensité spectrale de y(t) est donnée par :

1

"

N, (F) =[H(F)[.N,(f) =

Ceci montre quelaDSP de N, (f) est égalea l/f “.

| Ye,
! > S+1{ 5 1) | a¢
' 0
i Bruit en 1/f¢
i 1 t
| o PO @ ol e
wo ' % s(H
: z >
bruit bl anci ; Ny(f)
Nu(f)=1! Poy(t)
i Ve, ) i
| > e o] m@ ] ¢ 5
T Processisgénéraer
€Y
1 Ve ® | _ 5, ()
g [ *% > (8) > 2¢ |
1 ye, (©) % s
> > > U, (& > A&
" S+¢, Hol4) \ s(t)
(bruit blanc)
Nu()=1

Y

Ve, ® S, ()
ar :% (&) | 28

(b)

Figurell1.18: (a) Bloc diagrammeillustrant lasimulation du bruit en 1/f¢ a partir d’ une source de bruit blanc et une
banque de filtres passe-bas, (b) Schéma équivalant mathématique pour calculer laréponse au bruit en 1/f°.
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On remarque que s y(t) =J' Ye-M,(£).dS , dors N (f) peut s écrire souslaforme:
0
-1
® m . a
N, (f)=[] N, . dé avec =4, .smBﬂ—
(=[N, 8, (O)0¢ avec 9,(©) %g sl
Lafonction d' autocorrelation de y(t) s écrit :

R, 1) =E{ly0y}, t>t

R, (1) = J‘:Ry{y{ ()0, (£).dE .

La preuve est donnée dans laréférence [17].

En utilisant I’ approximation d’intégrale classique, on obtient :

D N

0N, (1)=$ N, 4,(E)AE,
072

SR, ()= Z R, y. (L)@, (&)L,
O =

L’ ensemble des valeurs pour &, :{Eo...gr N} est choisi selon les capacités de caculs. On remarque qu’ une
distribution géométrique &;,, =ré, semble réaliser un bon compromis entre I’ exactitude de la dimension

finie du modéle et sadimension :

EO << 2ncmin
{N >> 2ncmax '

Afin d' éviter les difficultés liées ala dimension infinie du processus générateur de bruit en 1/f %, et grace a

lalinéarité, le bloc diagramme illustré Figure I11.18a peut étre transformé en Figure 111.18b.

Le vecteur d' état

ay O
B" O
10 _

i D g dX, = AXdt+ B

X, =00 estlasolutionde @

f LZIN E S =CX, X :I Xy (§)dS

3,0 ’
020
Bsh
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etlasortieest :

2 sin(rral 2)
: p :

s= I:sg (), (E)IE . 11, (&)= Eif

Lamatrice de covariance est Ry x (t,t) = E{X{(t)xj (t’)} ,

Roc (t.1) = EX X" () = I: Iowa{xn (40)q (€) Hy (7). 08

et cette derniére expression peut étre simplifiée souslaforme [17] :

R (L1) = E{X (X7 ()} = IR (tL.0)4, (608

_ erd | mna
avec %(ﬂ—%’%% .sn@%@

Alors

Ry (t,1) = E{s(t)s(t)} = I: 0% $,(6)dE =02

En discrétisant R, (t,t') on obtient :

Rex (M) =02 (n) O Z Ba(E)Ry, x, (A

Donc

Rss(n) = Z 94(&)-Rs, s, (N).A

ou on peut écrire Rs s (n) d'apréslarelation (3.19) :
Rs s (N =Cy.Ry, «, (n)Cq
et Ry, x, (n)est déterminé par larelation (3.18) :

RXZi Xs‘i (n * 1) = Ad?i 'Rxéi Xfi (n).A;Li * Bd Jng

Alors, pour le premier circuit, lareprésentation d’ état du systéme devient :

(3.23)

(3.24)

(3.25)
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OyO ¢ 0 0 0 0 00O Oyd 0O
O O O O O
g pa o-a 0 -a 0 -apg g 95
d u, O 0o 0 -a 0 - a O 0O )}
—0'0 =0 ' el e e
ddy,g pa -a 0 -a 0 -a;g g O
0 O g ocgd 0
B’s@i Ha, —-a, a ~—a& a5 _aes@i B’s@i 00
ou iX =A: . X: +Be
gt e e e TR
danslaquelle
Oy O & 0 0 0 0 00O 00
U U U O]
A o ga -a 0 -a 0 -ap  dp
W, O 0o 0o - 0 -a 0 [0
Xe=0'0, A =0 % ' D,B=%)Det e=[w.
RPN e, -a 0 -a 0 -aq 0
4, U Uo 0 -a, 0 -a, a U LU
020 0 2 373 00
@/SQ ga, —-a, a —a; a; ~aQ 058

Pour calculer la variance ai\,s (t) de la sortie, similaire au cas avec le bruit blanc, cet ensemble des

équations stochastiques différentielles est discrétisé et ensuite combiné avec les relations (3.25), (3.24) et
(3.23).

Les bruits RMS de sortie théoriques et expérimentaux sont tracés dans la Figure 111.19 et Figure 111.20 en
fonction de la date d’ échantillonnage, respectivement pour une entrée de bruit en 1/f ®° et 1/f *°. Pour le
bruit en 1/f *°, seules les courbes théoriques sont représentées dans la Figure I11.21. En fait, le niveau de
bruit éant trés faible dans ce cas, le banc de mesure actud, illustré Figure 111.14, n'a pas permis

d’ effectuer des mesures.

Pour des vitesses de lecture élevées, les deux circuits a capacités commutées donnent e méme niveau de
bruit. Bien que I’amplificateur a compensation d offset réduise le bruit 1/f “ de I'OTA [8], il n'est pas
efficace pour supprimer le bruit en 1/f ¢ du signal d’ entrée. On remarque que pendant I’ intervalle entre les
deux phases, ce dernier est instable et les sorties tendent vers la saturation. Le filtre passe-bande
commutable semble étre avantageux pour réduire le bruit du signal d’entrée, surtout pour des vitesses de

|ecture lentes.
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Figure 111.19: La réponse au bruit en 1/f ¢ (normalisé & 1V, en fonction de I’instant d échantillonnage pour ()

I’amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire, (b) I’amplificateur a capacités commutées a
compensation de latension de décalage, (c) le filtre passe-bande commutable.
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at)
[Vimd

amplificateur a capacités commutées
élementaire

o 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000

+ + + bruitdesortie mesuré Temps(ns)

bruit de sortie théorique

@
I L T T T T T T T T
]
at) i amplificateur & capacités commutées
[Vired - acompensation de latension de décdage
]
1
os- I
i
i
1
Phl |
A
+ o+
Yo
t o+t bru?t de sortie m_re’ Temps(ns)
bruit de sortie théorique
(b)
I I I
|
|
02~ : ; | filtre passe-bande commutable 7]
at) | e I
Vi | |
! |
01f- ! |
I |
|
Phase-1 !
|
|
+ + + + f
7o 50
+ + + brtitdesortiemesuré Temps(ns)
bruit de sortie théorique
(©)

Figure 111.20: La réponse au bruit en 1/f *° (normalisé & 1V,me) en fonction de I’instant d échantillonnage pour (a)

I'amplificateur de tension a capacités commutées éémentaire, (b) I'amplificateur a capacités commutées a
compensation de latension de décalage, (c) le filtre passe-bande commutable.
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Figure111.21 : Laréponse au bruit en 1/f > (normalisé & 1V, en fonction de I’instant d échantillonnage pour ()

I’amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire, (b) I’amplificateur a capacités commutées a
compensation de latension de décalage, (c) le filtre passe-bande commutable.
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3.6 Reéalisation d’un générateur de bruit en 1/f ¢

La caractérisation de la réponse en bruit basse fréquence des circuits de traitement présentés dans ce
chapitre nécessite I’ utilisation d’un générateur de bruit 1/f “. Ce paragraphe a pour objet de présenter la
réalisation de ce générateur reposant sur I’ utilisation d’ une source de bruit blanc associée a une série de

passe bas a fréguences de coupure décal ées [19].

On rappelle que lafonction de transfert du processus générateur de bruit en 1/f “ est donnée par :

" 2
H(s) =J' L %lfg PNTal2) e (3.26)
0 '3 Vig

s+&

En utilisant I’ approximation classique de I'intégrale, a partir de larelation (3.26), on obtient :

N 2.
1 [ n(rral 2)
H(S)DZS% = g Fa A (3.27)

avec A¢ =&, — & . On rappelle que la valeur minimale et maximale de i détermine les limites de la

bande du bruit 1/f .

Une rédlisation pratique du bloc diagramme représenté dans la Figure 111.18a est illustrée Figure 111.22. Ce
circuit comprend une source de bruit blanc (de bande passante = 15MHz), un amplificateur opérationnel,
des résistances et des capacités. Le gain du circuit est gustable par la résistance R (en pratique un
potentiométre). En supposant un amplificateur opérationnel idéal, la fonction de transfert de ce circuit est

donnée par :

Vo w1 R
V.(s) ZE' s+1/(RC)) (328)

Ry R

R/%' Vo(s)

Ve(s)
€n Source de
bruit blanc

Figurel11.22 : Schéma simplifié du générateur de bruit en 1/f °.
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Pour un a donné, la valeur des résistances et des capacités peut ére calculée en égalant les relations
(3.27) et (3.28). & est égale a (1/RC;) en rad/s. Trois circuits ont éé réalises avec a = 0.6, 1.0 et 1.5,
dans une bande de 10°- 10° Hz en utilisant N = 8 filtres. Sur cette bande, on a obtenu la pente désirée a
I’ aide de smulations AC ELDO. Le modéle SPICE de I’amplificateur opérationnel utilisé est celui fourni

par le fabricant.
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Figurelll.23: Simulations AC ELDO du circuit représenté dans la Figure 111.22, avec des valeurs de RC calculées
pour avoir a = 0.6, 1.0 et 1.5 (les courbes sont normalisées).

Le circuit a plus de gain en basses fréquences. Pour éviter le grand pic a 50 Hz (parasite) di a
I"interférence du secteur, des batteries ont été utilisées pour aimenter le circuit. Figure 111.25a et Figure
[11.25b montrent respectivement les DSP des générateurs de bruit en 1/f 2 et 1/f *° réalisés, mesurées avec
un analyseur de spectre Rohde& Schwarz FSEM 30.
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Fréquence [Hz]
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Figure I11.24 : Bruit mesuré sur le circuit représenté dans la Figure 111.22 en utilisant un oscilloscope humérique :
(a) bruit blanc d’entrée et bruit en 1/f *° généré dans le domaine temporel (1V/div, 10mg/div), (b) FFT du bruit en
1/f l.O.
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Figure111.25: DSP de bruit mesurées a la sortie du générateur de bruit en1/f “ en utilisant un analyseur de spectre
(les DSP sont normalisées) avec : (a) a=1.0, (b) a =1.5.
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3.7 Conclusions

Dans ce chapitre, sont présentés trois circuits de traitement congus pour la chaine de lecture de I’ APS dont
les réponses non-stationnaires en bruit ont été étudiées. A lafois le bruit basse fréquence et le bruit blanc
ont été considérés. Une méthode fondée sur |a représentation diffusive des bruits en 1/f ¢ a été utilisée pour
calculer les réponses en bruit basse fréguence, associé a modéle comportemental. Un bon accord a été
obtenu entre les résultats théoriques et expérimentaux. Selon le type de bruit (blanc ou 1/f %) généré par le

capteur et lavitesse de lecture, le circuit optimal peut étre choisi.

Le premier circuit, I'amplificateur de tension a capacités commutées élémentaire (Figure 111.6) est le plus
simple parmi les trois a réaliser. Néanmoins, il n’'est pas efficace pour réduire tant le bruit du signal

d’entrée que le bruit propre de I’ OTA utilisé.

Le deuxieme circuit, I’amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de latension de la
tension de décalage (Figure 111.7) est le seul a étre capable de réduire le bruit basse fréquence généré par

I’OTA utilisé [8] ; par contreil n’est pas efficace pour réduire le bruit du signal d’ entrée.

Un autre probléme de ce circuit tient au fait que, pendant I'intervalle entre les deux phases ¢ et @ (Figure
[11.7b), I'OTA est en boucle ouverte et tend & osciller, ce qui empéche d’ obtenir des vitesses de lecture
élevées (supérieures a gq. Mpixels/sec.). Ceci n'a pu étre détecté que lors de la caractérisation du
prototype. L’ analyse de ce probléme a permis d’identifier certaines méthodes proposées dans la littérature
pour y remédier [20][21], mais qui N’ ont pas pu étre implantées sur le circuit présenté dans ce chapitre car
nécessitant des modifications structurelles du circuit. La premiére méthode de la référence [20], qui
consiste a rgjouter une petite capacité en paralléle aux interrupteurs sws-sws' (Figure 111.7a), a été utilisée
sur le circuit de lecture qui sera présenté dans le chapitre IV (figure 1V.8) ; mais d’ autres probléemes se
sont aors posés (augmentation des charges injectées par les interrupteurs). La seconde méthode
proposée dans la référence [21] utilisant une petite capacité de "deglitching" associée a deux interrupteurs,

sembl e étre applicable a ce circuit.

Pour réduire le bruit blanc du signal d’ entrée, pour les lectures rapides et lentes, seul le filtre passe bande
commutable est efficace. Lorsque le bruit d’ entrée est dominé par le bruit en 1/f ¢, surtout pour des vitesses
de lecture lentes (par exemple inférieure a 50 images/sec. pour une matrice a 256x256 pixels), ce circuit
semble étre approprié. Néanmoins, on doit remarquer que, bien qu'il présente une bonne performance en
bruit pour les CCDs[12][13], avec la chaine de lecture du capteur APS (Figure 111.1), il n"apas d' effet sur
le bruit généré par le transistor MOS d' amplification qui se situe dans le pixel. En effet, ce bruit qui est

I’éément dominant de la chaine (voir le chapitre ), est dé§a échantillonné sur les deux capacités C,« et
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Csg- Ce filtre passe-bande ne peut étre avantageux que s les suiveurs de colonnes générent un bruit
important. Les valeurs des composants R et C sont calculées pour une vitesse de lecture donnée, ce qui
constitue une contrainte de ce circuit. Un autre inconvénient est lié ala dépendance de la valeur du gain du
circuit a la fois aux rapports de produit R.C et aux valeurs absolues de ces ééments passifs. De plus,
nécessitant de grandes capacités, ce filtre occupe également plus de surface sur la puce, en comparaison

des deux autres circuits & capacités commutées (voir Figure 111.11).

Avec la chaine de lecture du capteur APS illustrée Figure 111.1, I’amplificateur de tension a capacités
commutées a compensation de la tension de décalage semble étre le meilleur compromis en termes de

vitesses et de performances en bruit.
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Chapitre IV

Circuits de Lecture Colonne a Faible Bruit Spatial Fixe
pour le Capteur APS

Résumé:

Dans ce chapitre est présenté un circuit de lecture du signal des colonnes afaible bruit fixe pour le capteur
APS. Il permet de réaliser le procédé CDS, et nécessite un seul amplificateur/suiveur de colonne commun
a toute une matrice de pixels. Les effets des composants réels sur les performances de ce circuit seront
étudiés, a savoir les capacités parasites des armatures des condensateurs réalisés avec les technologies
CMOS, I'injection de charges des interrupteurs, la valeur finie du gain statique, la tension de décalage, et
le bruit de I’amplificateur opérationnel. Des solutions seront proposées et discutées afin de les minimiser.
Les résultats expérimentaux obtenus ainsi que les problémes rencontrés sur un circuit de test, comprenant
une zone photosensible de 128x128 pixels et réalisé sur une technologie AMS (Austria Mikro Systeme)
CMOS 0.6um, seront présentés. Finalement, les avantages et les inconvénients de ce circuit par rapport au

circuit de lecture classique analysé dans les chapitres précédents seront synthétisés.

4.1 Introduction

La partie réalisant la lecture du signa des colonnes de la chaine de lecture "classique' de I'APS,
initialement proposée par le JPL, est reproduite de facon détaillée dans la Figure IV.1. C'est le circuit de
lecture le plus utilisé actuellement [1]-[3].

Cette topologie, comme indiqué au chapitre |11, engendre un bruit fixe de colonne, di principalement aux
non-uniformités des tensions de seuils des transistors PMOS constituant les suiveurs. Celui-ci domine les

autres bruits spatiaux, le procédé CDS réduisant considérablement le bruit fixe des pixels.

La techniqgue DDS utiliste pour réduire ce bruit fixe, présentée dans le Chapitrelll, réduit
automatiquement la vitesse de lecture d'un facteur de 2, puisque les deux sorties doivent étre

échantillonnées 2 fois pour chague colonne.
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Un autre inconvénient de ce circuit est constitué par le fait que, quand le nombre de colonnes de la matrice
augmente, les capacités Cq-Cy, des transistors de sélection M-M,' et les autres capacités parasites
présentes sur |e bus de sortie empéchent d’ abtenir des vitesses de lecture éevées. Une solution consisterait
a agrandir les transistors pour augmenter les courants disponibles, mais ceci augmente davantage la

capacité sur le bus.

@colonnel
SHR \
X1 _4 M2

Csg
SHS

—T
= T

FigurelV.1: Circuit de lecture colonne classique, ou dit "architecture JPL" de I’ APS.

Dans la littérature diverses méthodes ou circuits de lecture colonne ont été proposés pour remédier a ce

probléme de bruit fixe, chacune apportant certains avantages et inconvénients.

Par exemple, des circuits de lectures a faible bruit fixe de colonnes sont proposés par IMEC (Belgique)
[4]-[6]. La méthode employée dans ces références consiste a utiliser un suiveur par colonne, et d’' éiminer
le bruit fixe de ce suiveur gréce a une capacité et des interrupteurs supplémentaires. Cette capacité sert de

mémoire pour latension de décalage, qui est iminée en effectuant un double échantillonnage.

Dans les technologies CMOS, |'appariement ("matching") des capacités est meilleur que celui des
transistors MOS [7], et il est possible d’ obtenir des rapports de capacités avec une précision de 0.1% [§].
C'est I'une des raisons qui a motivé la réalisation des circuits a capacités commutées. Les circuits pré-
sentés dans ce chapitre reposent sur ce principe. Le bruit fixe colonnes de ces circuits dépend donc

de I’ appariement de ces capacités.
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4.2 Présentation du circuit de lecture du signal des colonnes

Le schéma du circuit de lecture proposé pour la chaine de lecture de I’ APS est représenté dans la Figure
IV.2[9], [10]. On remargue qu'il n'y a pas d’ dément amplificateur dans les colonnes, et il comporte un

seul amplificateur de sortie commun atoute une matrice APS. C, est égale a Cyyg.

\Y \Y
/ bus de colonne 1 bus de colonne M
Y
SHR)SW:[ SHR Swi
SHS/ sw2 1 I—_L SH Sw2
Cref = Cref =
X sw3 Xy / sw3
IZ
Csig SHS PR Csig HS
30—/ »—/
Sw4 = Sw4 _'IT‘
Xl/ SW5 Xy / Sws amplificateur / suiveur
de sortie
OB Vs
" >
Busde sortie LA
1
-L_ Vv
-r= b
R I c |
]
1

Figure1V.2: Circuit de lecture colonne proposé, comprenant un seul amplificateur/suiveur de sortie global.

Le mode opératoire de ce circuit est similaire acelui du circuit de lecture classique de laFigure IV.1. Tout
d abord les niveaux de référence V.« des pixels de toute une colonne sont échantillonnés sur les capacités
C.«. Ensuite les niveaux de signal Vgq sont échantillonnés sur les capacités Cqy. La différence (Vie-Vg)
correspondant a la colonne sélectionnée gréce a I'adresse X est envoyée sur le bus de sortie et est
amplifiée par |I'amplificateur/suiveur de sortie. Etant donné qu'il y a qu’un seul amplificateur commun
pour toute la matrice, dans le cas idéal, il n'y a pas de bruit fixe de colonne introduit par les suiveurs
colonnes du circuit de lecture classique. Dans cette configuration, le signal utile (V,¢-Vsg) st obtenu

directement sur une seule voie.

Afin de valider le principe, un premier circuit de test a été envisagé en simulation. L' amplificateur utilisé

était sensé étre un smple suiveur PMOS. Malheureusement a cause de la grande capacité parasite Cy,
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présente sur le bus de sortie, le fonctionnement n’ est pas satisfai sant. Cette capacité est due principal ement
aux capacités Cq/Cyp des transistors constituant les interrupteurs sws des colonnes qui sont inactifs, et aux
capacités des pistes de routage. |l serait donc impossible de transférer efficacement les signaux mémorisés

sur les capacités Cr¢ et Cqq vers |’ amplificateur de sortie.
Deux méthodes peuvent étre utilisées afin de s’ affranchir de ce probléme::

1. Lapremiére consiste afixer latension du bus grace a un amplificateur de charge. Cette méthode a été
introduite [11] et toujours utilisée [12][13] pour les capteurs a pixels passifs, afin de s affranchir de la
grande capacité parasite présente sur le bus de chaque colonne.* Si I’amplificateur opérationnel utilisé

est idéal, la structure est insensible a cette capacité parasite.

2. La deuxiéme méthode, proposée récemment, consiste a initialiser la tension du bus gréce a un
interrupteur, avant chaque transfert de I'information d’'une colonne stockée sur les capacités vers
I”amplificateur commun de sortie [15]. L’ inconvénient de cette méthode, est que I’ amplitude du signal
ala sortie du capteur dépend de la valeur de cette capacité parasite. Si cette capacité est importante,
une grande proportion de I’amplitude du signal est perdue. Dans la référence, afin de s affranchir de
ce probléme, des capacités d’ échantillonnage de 4pF, qui occupent une trés grande surface sur le

silicium, sont utilisées.

La premiére méthode a été utilisée ici. L'architecture de ce circuit comprenant |’ amplificateur de charge
est illustrée Figure IV.3a, avec le chronogramme de lecture associée Figure IV.3b. Dans cette
configuration, la tension du bus de sortie est fixée a une valeur V,,s grace a I’ amplificateur opérationnel.
La capacité parasite Cy, étant donc toujours idéalement préchargée a la tension Vi, €lle n'intervient pas

danslafonction de transfert du circuit.

Les charges stockées sur C et Cgq de la colonne séectionnée sont envoyées sur la capacité C,. Avant
chaque transfert, C, est remise a zéro en activant I'interrupteur gréace au signal RST. En considérant
Crer = C4g = Cs et tous les composants idéaux, la tension en sortie de |’amplificateur pour une colonne est

donnée par :

__GCs Cs
VS - _Z_Ca (Vref _Vsig) + %ﬁ'z_cag]/bus' (4-1)

! Elle a été utilisé également récemment dans un capteur APS faible tension fonctionnant & 1.2V [14].
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Figure 1V.3: (a) Architecture du circuit de colonne avec amplificateur de charge, (b) chronogramme de lecture
associé.

output bus

On remarque que dans ce circuit, il N’y a pas de perte de gain due aux suiveurs PMOS colonnes présents
dans le circuit de lecture classique. Il est possible donc d obtenir un gain supérieur a 1, en choisissant
Ca< GCs/2.

D’ aprés la relation (4.1), on obtient a la sortie du circuit la différence Vgq4-Vier amplifiée. Si on désire

obtenir V,¢-Vyg, il suffit d’ inverser les signaux SHR et SHS.

4.3 L'amplificateur opérationnel

L'amplificateur opérationnel utilise est un amplificateur opérationnel a transconductance (OTA-
Operational Transconductance Amplifier) a sortie cascode [16], illustré Figure IV.4. C'est une version
non-différentielle de I'OTA présenté dans la référence [17]. Il comprend un étage d’ entrée, un étage de

sortie cascode (Figure 1V .4a), et des circuits de polarisation (Figure IV .4b).

Les transistors Mg-M,, €t la résistance R forment une source de courant insensible aux variations des

alimentations [18][19]. Le courant traversant la résistance est donné par :

1(R) —V?mc (4.2)

A partir de cette source, les deux miroirs de courant cascodes (Mas-Mog €t M3-M3s) générent les tensions

de polarisations nécessaires pour |’ étage d ‘ entrée et I' amplificateur cascode.
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Les smulations de cet OTA ont été effectuées avec le logiciel ELDO [20]. Les résultats finaux sont
représentées dans la Figure IV.5. Le gain statique est 78dB, la fréquence de transition 70MHz, et la

marge de phase 50° sur une capacité de charge de 1.5pF.

Le dessin de I'OTA, réalisé sur le logiciel CADENCE, est illustré Figure IV.6. La technologie retenue
pour la conception de cet OTA est constituée par le procédé AMS CMOS 0.6um qui N’ a pas été employée
jusgu’ aors. Ce choix est motivé par deux considérations principales :

— I'opportunité de réaliser conjointement une matrice APS de facon a évaluer les performances
radiométriques propres a ce procédé,

— disposer d'un environnement de conception anaogique ("design kit") performant de maniére a
faciliter la conception. Cet environnement permet notamment la génération automatique de capacités

double polysilicium avec anneaux de garde, et de transistors paramétrés, etc...

Vp2
M2 l—p \£| M2
3 2
M1 |——| M7 M6 |——| M1

M35 M30 Iol/_P M19 %

M20 Vp_‘{ M23 M29

V5 15
1 M28

M21 'ﬂ ﬂ_{ 5
16 Y Vp Vp3
M24 M27
Vple 14

M25 M26

[ 4

I

+Vme

(b)

FigurelV.4: (a) Schémade |’ OTA utilisé dans|’amplificateur de charge, et (b) les circuits de polarisation.
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Figure IV.5: Résultat de smulation AC effectuée sur le logiciel ELDO de I'OTA. Le gain statique est 78dB, la
fréguence de transition 70MHz, et la marge de phase 50° sur une capacité de charge équivalente de 1.5pF.

.
TR
M sty

FigurelV.6: Dessindel’ OTA réalisé sur une technologie AMS CMOS 0.6um.

4.4 Circuit de test

Aprés avoir réalisé des simulations sur le logiciedl ELDO, un circuit de test a éé réalisé sur une
technologie AMS CMOS 0.6um pour valider le principe de lecture et mettre ajour d’ éventuels problemes.

La Figure 1V.7b montre la microphotographie de cette puce. Il comprend une matrice photosensible de
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128x128 pixels. Le pixel est de type photoMOS avec un pas de 16um. Il comprend les deux circuits de
lecture, a savoir : le circuit de lecture classique (Figure 1V.1) et celui présenté dans ce chapitre (Figure

IV.2), afin de pouvoir comparer leurs performances.

; il\lllNHiIIlHlﬂ\ill||lll\\II|||\\IIIUIIIIIIIIINIHIIII\IllllﬂlllllIII|||||||||||IIIIIII||I|llIIIIIIII\IIIIlIIIMIIIII
e

|

B -- 1 e
I ‘. !‘Wl'l't‘t“““'l'ﬁw""""" e
= Il

@ (b)

Figure IV.7 () Dessin de la puce réaisée sur une technologie AMS (Austria Mikro Systeme) CMOS 0.6um (b)
microphotographie de la méme puce.

Dans ce circuit de test, afin de réduire I’ effet du bruit basse fréquence de I'OTA, la structure qui a é&é
choisie pour I'amplificateur de charge est un amplificateur a compensation de la tension de décaage,
illustrée Figure 1V.8. Le fonctionnement de la version différentielle symétrique de ce circuit est décrit
dans le Chapitre Ill. Suite aux problémes rencontrés sur cet amplificateur précédent (voir figurelll.7),
dans ce circuit, la méthode des références [21][13] a été utilisée. La petite capacité supplémentaire C,, en
paraléle a I'interrupteur sw3 constitue un chemin de contre réaction qui empéche I'OTA d'osciller en
restant en boucle ouverte.
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Figure V.8 : Amplificateur a compensation de latension de décalage de I’ OTA, utilisé dans le circuit de test.

Ce premier circuit de test est fonctionnel, mais présente une série de problémes :

— Présence de beaucoup de "pixels chauds' (saturés de charges d'obscurité) dans la matrice. Une
image prise en obscurité avec cette matrice est montrée dans la Figure 1V.9a. Ce phénoméne est un

probléme lié alatechnol ogie utilisée’.

- Problémesliésal’ amplificateur de charge. Dans ce circuit, des portes de transmission ont été utilisées
pour réaliser les interrupteurs. Pour réduire les charges injectés par les transistors a I’ ouverture, les
portes de transmission sont "théoriquement" efficaces. Dans la pratique, des écarts supérieurs a une
dizaine de mV ont été observés (cf. partie 4.5.2). De plus, pendant |a phase ou le signal RST est a
|”éat ‘haut’, la petite capacité C;, est en série avec la capacité C,. La combinaison en série de ces deux
capacités est équivalente a une petite capacité. A I’ ouverture de ces deux interrupteurs, une trés grande

guantité de charge est donc injectée sur la capacité C,.

Une grande partie des caractérisations expérimentales de ce circuit n'a donc pu étre effectuée. Aprés
analyse détaillée de ces problémes, un nouveau circuit a é&é congu en tenant compte de ces difficultés sur

une technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.5um, et envoyé en fonderie récemment.

Le bruit de I’OTA ala sortie de |I’amplificateur a cependant été mesuré. Afin de s affranchir de la charge
trés importante injectée par les interrupteurs en raison de la capacité C,, le circuit a éé configuré en

amplificateur de charge simple (Figure 1V.3a), en fixant X aVpp. Le circuit est alimenté par des batteries.

2 Le méme phénoméne a éé observé sur une matrice 32x32 pixels photoMOS réalisée par le Groupe CIMI en 1996 sur une
technologie CMOS AMS 1,2um (voir Figure I1V.9b) ; toutefois les résultats obtenus sur les APS photodiode réalisées sur la méme
technologie étaient satisfaisants [22]. Pour cette raison, cette technologie est abandonnée pour la réalisation de futures APS
photoM OS dans le Groupe CIMI.

Page 115



Chapitre IV

Le bruit mesuré en sortie est 2.7mV,,.. Ce bruit est di en grande partie a la charge injectée par

I’interrupteur sw.

Dans e circuit de lecture présenté récemment dans laréférence [14], I'injection de charge de I’ interrupteur
utilisé dans |’ amplificateur de charge est éliminée en utilisant un double échantillonnage : dans un premier
temps, le niveau de remise a zéro de I’OTA, ensuite le niveau de signal. Cette méthode étant un double
échantillonnage corrélé (CDS), le bruit basse fréguence de I'OTA est réduit et le bruit thermique
augmenté. On a donc utilisé cette méthode afin de pouvoir mesurer le bruit de I'OTA a la sortie de
I"amplificateur illustré Figure IV.8.2 Le bruit mesuré en sortie est 4451V s, &VEC 5Us de distance entre les

deux échantillonnages.

(b)

Figure IV.9: Carte du courant d'obscurité a T=300 K (a) de la matrice 128x128 pixels photoM OS réalisée sur une
technologie AMS CMOS 0.6um avec un temps d'intégration de 350 ms, et (b) dune matrice 32x32 pixels
photoM OS réalisée sur une technologie AMS CMOS 1.2um avec un temps d’ intégration de 10 ms [22].

45 Effets des non-idéalités des composants utilisés

Dans cette partie, les effets des non-idéalités des composants utilisés sur les performances du circuit de
lecture présenté sont étudiés. Des solutions sont également proposées afin de rendre le circuit moins

sensible a ces effets.

3 On remarque que le circuit 0’ a pas le méme gain pour le bruit pendant les deux phases. En se référant ala Figure IV.15 (qui est
équivalent pour le bruit au circuit de la Figure IV.8 avec X = Vpp), aprées laremise a zéro du I'OTA, le gain statique du circuit
pour le bruit est donné par :

C
G, =1+-2
a
et pendant la phase d’ amplification par :
Cp +Cy _

G, =1+ =0

a

Donc, pour le bruit basse fréguence, ce procédé n’est pasun vrai CDS.
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45.1 Capacités parasites

On peut séparer les capacités parasites en deux catégories : capacité parasite du bus de sortie et capacités

parasites associées aux armatures des condensateurs réalisés en technologies CMOS.

4511 Capacitéparasitedu busdesortie

On rappelle que la capacité parasite du bus sortie est due principalement aux capacités des jonctions P/N
source/substrat et drain/substrat polarisées en inverse des transistors MOS constituant les interrupteurs swi

(Figure IV .3a) des colonnes inactives, et aux capacités des pistes de routage.

45.1.2 Capacités parasites associées aux ar matur es des capacités réaliseesen CMOS

La Figure 1V.10 montre la coupe verticale d’'une capacité poly-poly Cq, réalisée sur une technologie
CMOS. Dans cette figure, on remarque une petite capacité parasite Cys entre I’ armature supérieure de Cg et
la masse (typiquement 1 & 5% de Cy), et une grande capacité parasite Cy; entre I’armature inférieure et la
masse (jusqu’ a 20% de Cg). Cys est due principalement aux interconnections. Les perturbations venant du

substrat peuvent se propager atravers C, [23][24].

Il'y aaussi les capacités parasites des jonctions P/N source/substrat et drain/substrat polarisées en inverse

des transistors MOS utilisés comme interrupteurs. De plus, ces capacités sont non-linéaires [25].

métal
poly 1
oxyde mince Cq o métal : Cy
poly
oxyde épais (SiOy) =G = Ces _ _
3 T Co =T T G
=4 =
Substrat P schéma équivalent

I

Figure 1V.10: Coupe verticale d' une capacité poly-poly Cq réalisée sur une technologie CMOS avec son schéma
équivalent électrique comprenant les deux capacités parasites associées alx armatures supérieure et inférieure.

45.1.3 Analysedelafonction detransfert du circuit en présence des capacités parasites

Le schéma équivalent du circuit de lecture comprenant les capacités parasites est illustré Figure IV.11a
L es capacités parasites qui ne sont pas actives, par exemple la capacité de I’armature inférieure de C, qui

est reliée alamasse, ne sont pas représentées. On note que les capacités parasites de C, se rgjoutent a Cy,

Page 117



Chapitre IV

et C.. L'influence des capacités parasites sera étudiée d'abord en considérant I' OTA idéal a gain statique
infini, ensuite I'OTA réel a gain datique fini. Le schéma équivalent du circuit juste aprés avoir
échantillonné le niveau de signal Vgq est représenté dans la Figure 1V.11b, et pendant la phase
d’ amplification (X1=Vpp, RST=GND) danslaFigure I1V.11c.

i) Gain statique infini (A,= )

On note que dans ce cas, V, = Vs (Figure 1V.11b) et V, = Vi (Figure IV.11c). Latension aux bornes de
Cwp Ne varie pas, elle n’intervient donc pas dans la fonction de transfert. C, = Ci«+Cpy. Les charges

stockées sur toutes capacités illustrées Figure IV.11 sont données dans le Tableau-1V . 1.

En effectuant une analyse nodale et en tenant compte de la conservation des charges sur les noauds 2 et 3,

on peut écrire le systéme d' équations suivant :

E Vx _Vy =Vbus
O (Cl + C:p2 )Vx + Csigvy = C:1\/1 + Cp2V2 + CsigVZ (43)

E C:a (Vbus _VS) + C:pE‘»Vbus _Csjg y = _CsigVZ

D’ ol on obtient :

V. =— (Cref +Cp1)Csig (V -V )+ +Cp3 + Csig(Cref +Cp1 +Cp2) A (44)
S~ 1 2 .
Ca(Cref +Csig +Cp1 +Cp2) Ca Ca(Cref +Csig +Cp1 +Cp2) "

On remarque que pour Vi = Vg, Vo= Vg, € S On ignore toutes capacités parasites, on retrouve la
fonction de transfert idéale du circuit donnée dans la relation (4.1). D’ aprés la relation (4.4), C, et Cy,
introduisent une erreur dans le gain global du circuit. Si I'OTA est idéal, Cz n'intervient pas dans le
premier terme et le gain du circuit est insensible a cette capacité qui, par contre modifie le deuxiéme terme
fixe de décalage.

Il est important a noter aussi que, pour voir I'influence de latension de décalage Vs de I’ OTA, il suffit de

remplacer dans cette expression Vs par (VoustVos)-
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i) Gain statique fini (A,Zc)

Afin d évaluer I'influence de Cy, dans ce cas on tient compte du gain statique fini A, de I’OTA. V; est

donnée par :

V.= A\, Vbus (45)

amplificateur de
sortie

@
\
-z
X Csg X
1
_

+ Vbus -

I Ci+ Cp

CLI - -
- Ceq = Cref Cslg/(cref + Cslg) +Vbus

(c) (d)

CI: Cra + cpl

FigureIV.11: (& Schéma du circuit de lecture colonne comprenant les capacités parasites, (b) schéma équivalent
apres SHS, (c)schéma équivalent pendant la phase d’amplification (X;=Vpp, RST=GND), et (d) schéma équivalent
utilisé pour calculer le facteur de contre réaction.
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Tableau-1V.1 : Charges stockées sur les diverses capacitésillustrées Figure IV.11 (C; = Gt Cp).

A= A 7o
FigureIV.11b FigureIV.11c FigureIV.11b FigureV.11c
C CVi CiVx CVa CiVx
Cpz CpoV2 CooVx CpoV2 CpaVx
Cag CagV2 CagVy CagV2 CagVy
Cp3 0 CpSVbus 0 Cp3Vz’
Cpb Cprbus Cprbus Cprz Cpbvz’
Ca 0 Ca(vbus'VS) 0 Ca(vz,'VS)

En effectuant une analyse nodale et en tenant compte de la conservation des charges sur les noauds 2 et 3,

on peut écrire le systéme d' équations suivant :

BV -V, =V,
%(C +cp2)v +CqV, =CV; +C .V, +Cy,V, (4.6)

C (Vz )+(Cp3 pb)Vz ngvy_ C V +C V
E VS _A\/( Vz +Vbus)

D’ ol on obtient :

(Ci¢ +C1)Cyy
Vg == e = vy =V,)

C+C+Cy Cg tC, +C
(Cr +Cqy +C,, +Cp2)%: %ng o et TR

A,

C b
(Csig +C, g +Cpl +Cp2) %: +Cp3 + 1+F’A/ %ng(cref +(:pl +Cp2)

+ LV,
C+C_,+C, Cy+C,+C, °° (4.7)
(Cret +Cyq +Cp1+sz)%+;\lpE‘ng A\p, :

On remarque que dans cette relation, pour un gain statique A, suffisamment large, les effets de Cy, et Cs
sont négligeables, et on retrouve la fonction de transfert donnée dans la relation (4.4). Le gain statique
introduit donc une erreur dansle gain et dansleterme fixe. L' OTA utilisé ayant un gain statique del’ ordre

de 80dB (10000), cette erreur peut étre négligée.
Par contre, la capacité parasite du bus C,, joue un réle important sur le temps de réponse de I'OTA. En
ignorant les autres capacités parasites et en se référant ala Figure 1V.11d, le facteur de contre réaction du

circuit pendant la phase d’ amplification est donnée par [26] :

(4.8)
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C
Cref Csig

pb
Cref + Cs’g

ﬁ:

C+

Cyb augmente donc le facteur de contre réaction, d ot la constante de temps du circuit.

5.5

5.0

100ns

4.5

Coi=5pF

| | 1 1 | 1
.5 4.6 4.8 5.0 5.2 5.4 5.6 5.8 6.0e-7
s

[T

Figure V.12 : Simulation ELDO du circuit représenté dans la Figure 1V.11aillustrant I’ effet de la capacité parasite
du bus Cy, sur la réponse transitoire du circuit. Cette simulation a été effectuée en tenant compte de toutes les
capacités parasites extraites du dessin du circuit, réalisé sur une technologie AMS CMOS 0.6um. Les interrupteurs
sont des transistors NMOS simples avec W/L=1um/0.6um. On remarque que la sortie est inversée. (Vre - Vg = 1V,
Vius =1.75V, C =1pF, C; = C4¢ =1.5pF, C = 0.75pF, Cy3 = 0.25pF, Cy,=1pF > 5pF).

45.1.4 Réduction des effets des capacités parasites

On rappelle que d aprés les relations (4.4) et (4.7), toutes les capacités parasites introduisent une erreur
dans le gain et dans le terme de décalage fixe du circuit. Les capacités parasites associées aux armatures
inférieures des capacités d’ échantillonnage constituent un chemin pour les parasites venant du substrat. Si
le gain statique de I' OTA est suffisamment élevé, en terme de gain, I’ effet de la capacité parasite du bus
est négligeable. Par contre, cette capacité réduit e temps de réponse de |’ OTA.

Il est important de noter que s les capacités sont appariées, les capacités parasites associées sont aussi
appariées. |l existe d'ailleurs des circuits a capacités commutées a "compensation de capacités parasites’

fondés sur ce principe [27]. Dans ce cas eles n’ introduisent donc pas de bruit fixe de colonne.
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Le circuit différentiel symétrique® représenté dans la Figure V.13, considérant des OTAs idéaux a gain
statique infini, est insensible aux capacités parasites des armatures des capacités poly-poly. Les grandes
capacités parasites sont reliées a de faibles impédances ou a la masse. Les faibles capacités parasites sont
reliées alamasse virtuelle. L’ orientation recommandée pour les capacités est montrée dans la figure. Dans
cette configuration, I’entrée de I'OTA éant un noaud sensible, elle est protégée contre les perturbations
venant du substrat a travers les grandes capacités parasites des armatures inférieures. Dans la littérature
des circuits a capacités commutées, de tels circuits sont appel és "structures insensibles aux (capacités) pa-
rasites' [23]-[25].

Gréce a sa structure différentielle, ce circuit est moins sensible aux perturbations venant du substrat et des
aimentations, et aux injections de charges des interrupteurs’. Cependant, les bruits générés par les deux

OTAs étant décorrélés, le bruit total di aux OTAS est doubl é en puissance.

v ,/ Vi /
) column bus 1 M/ column bus M

SHR/ swy SHS: swy' SHR SHS

) Amplificateurs de sortie
= e B m
X

= Xt X1 PR M = XM
Cret s Csig W Crer Csig 1
_\3_|| e —Ji _\_|| RSt
SHR SHS SHR SHS
Sw. Swa'
X1 4 X1 XM XM SWrsT
bus1
* —
1
1 Vst
L
GoTS
1
h —
1
I___.I +Vhous
= !
1
Cp 1
=r=
1
1
ry
bus 2

RST

o

Figure 1V.13: Version différentielle symétrique du circuit de lecture. Cette structure est ‘insensible’ aux capacités
parasites.

* Cecircuit est adapté d’ un intégrateur & capacités commutées[19], [24], [28].

5 Dans la référence [29] un circuit de lecture colonne qui utilise un amplificateur de charge par colonne est présenté. Suite & des
probleémes rencontrés avec ce circuit de lecture non différentiel (bruit de lecture mesuré supérieur a 3mV ., dl aux injections de
charges), une version différentielle symétrique de ce circuit est proposée plus tard [30]. Celle-ci présente des performances
nettement améliorées par rapport au circuit précédent, et le bruit mesuré est de I’ ordre de 300UV s
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4.5.2 Problémes liés aux interrupteurs

4521 L’injection decharge (" chargeinjection")

En se référant a la Figure IV.14a, pour le transistor MOS qui est dans le régime linéaire, la tension Vps
étant trés faible, on peut considérer V, = Vs°® La charge totale Q, dans le cana de ce transistor MOS, au

premier ordre, est donnée par [19][23] :

Qch =WLCox (VDD _Ve _Vth) (49)

ou W représente la largeur du canal et L lalongueur du canal du transistor. Lorsgue le transistor MOS
passe de |'état ouvert a I'éat fermé, les charges du canal sont injectées vers le drain, la source et le
substrat. Les charges qui vont vers le substrat sont négligeables [31]-[33]. La charge injectée vers la
gauche (qq) est absorbée par la source et n’est pas génante. Par contre, celle qui est injectée sur la capacité
Cs (gs) induit une variation 4AVs sur la tension aux bornes de cette capacité. S Cp = Cs, cette erreur est

donnée idéalement par :

Qch

AV = (4.10)
Danslarédlité, la quantité de charge injectée est fonction de beaucoup de paramétres : I'impédance vue du
drain et de la source, les dimensions du transistor, les temps de transition du signal d’ horloge appliqué ala

grille, etc. [31]-[33]. Il est trés difficile de contréler précisément les temps de montée des horloges rapides.

En général, en prenant compte le pire cas, on peut considérer que la totalité de cette charge est injectée sur

Cs Donc, I’ erreur est donnée par :

— WLCox (VDD _Ve _Vth)
Cs

AV (4.11)
On rappelle que le substrat du transistor é&ant relié a la masse, a cause de |’ effet substrat, la tension de
seuil Vy, dépend de Ve. Donc, si Ve N’ est pas une masse, une source de tension fixe, ou une masse virtuelle,

I’ erreur dépend du signal d’ entrée d’ une fagcon non-linéaire.

® Dans lallittérature des circuits & capacités commutées, cette tension est appelée "le signal de ce transistor”.
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Ve_\_0 VG_\—O VG_\_()
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FigurelV.14: Lesinterrupteurs CMOS (a) I'interrupteur a un seul transistor NMOS, (b) I'interrupteur CMOS (porte
de transmission), et (c) I'interrupteur factice (" dummy").

45.2.2 L’injection d horloge (" clock feedthrough")

L e deuxiéme probléme associé aux interrupteurs est di aux capacités parasites de recouvrement Cgys et Cyq
des transistors MOS. A travers ces deux capacités parasites, pendant les transitions d' un état al’ autre, une
partie du signal d'horloge appliqué ala grille du transistor est injectée vers le drain et la source (g4’ €t gs

danslaFigure 1V.144). L’ erreur induite sur Cs est donnée par :

C

AV :¢V
s Cy +Cq G (4.12)

ou Vg est I'amplitude du signal dhorloge appliqué ala grille. S Cys est considérée constante, au premier
ordre, on peut considérer cette erreur comme étant indépendante du signal d’entrée. Celle-ci est souvent

moins génante que de celle due al’injection de charge.

45.2.3 BruitkT/C

On rappelle que lavariance du bruit blanc généré par un transistor MOS, et échantillonné sur une capacité

Cs, est donnée par :
ol =KT/Cs. (4.13)

En considérant les valeurs pratiques des capacités utilisées dans e capteur APS, typiquement supérieures a

1pF, le bruit KT/C peut étre négligé dans la plupart des cas.
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45.24 Réduction des effets non-idéaux desinterrupteurs

Il n"existe pas de solution efficace pour éiminer complétement les effets de ces problémes liés aux
interrupteurs. A I'heure actuelle, ils continuent, notamment |’injection de charge, a limiter les performan-

ces des circuits anal ogiques a échantillonnage [19], [34]-[36].

D’apres les relations (4.11), (4.12), et (4.13), il est clair que I'utilisation de larges capacités et de
transistors de dimensions minimales réduisent tous ces effets indésirables. Mais cela introduit d’ autres
inconvénients, a savoir : I’augmentation de la surface occupée sur le silicium et de la résistance a I’ é&at

passant des transistors qui augmente les constantes de temps RC.

Si I'interrupteur est une porte de transmission (cf. Figure 1V.14b), la charge injectée par le transistor
PMOS compense en théorie partiellement I’ effet de la charge injectée par le transistor NMOS. Dans la
pratique les transistors NMOS et PMOS ne sont jamais vraiment appariés, et les charges dans leurs canaux
dépendent de la tension Vs. Le jitter de phase entre les horloges complémentaires de grilles des deux
transistors peut produire une erreur aéatoire (donc un bruit) qui se rgjoute au bruit total [32][37]. De plus,
les capacités parasites des deux transistors se rajoutent, ce qui augmente la capacité parasite totale, donc

I'injection de charge.

Une autre méthode consiste a liminer la charge injectée par le transistor MOS sur Cs, gréce ala charge
injectée dans |le sens opposé par un deuxiéme transistor factice ("dummy") (Figure 1V.14c) [19][28][33].
Dans cette configuration, la charge du canal injectée par M, al’ ouverture est absorbée par Mgum qui passe
al'éat fermé. S la moitié de la charge de M; est injectée sur Cs, afin de garantir une compensation
compléte, on doit choisir Wy,m=0.5W; et Lqm=L;. Cette hypothése est rarement valable et I'injection de
charge est compensée seulement en partie. Par contre, avec cette configuration I'effet de I'injection
d horloge est dliminé [19].

La meilleure solution serait la combinaison d'une structure différentielle avec une compensation par
interrupteur factice [33]. Des améliorations d' un facteur de 10 ont été observées en utilisant des structures
différentielles [23]. Le circuit différentiel de la Figure IV.13 est donc recommandé. De plus, dans ce
dernier, il est possible de rendre les charges injectées par les interrupteurs indépendantes du signal de
I"interrupteur, en utilisant des signaux de commande appropriés [38][19][23]. L’interrupteur Swrsr Y
injecte une charge fixe d' une période al’ autre, puisqu’il est relié ala masse virtuelle de I’ OTA. Si sw; est
ouvert avant swy, toutes les charges injectées sont constantes d' une période al’ autre, introduisant seule une
tension de décalage fixe [19]. Le décalage nécessaire entre les signaux de commande de sw; et sws peut

éreréaliséal’ aide d un simple circuit logique congtitué de quelques inverseurs mis en cascade.
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45.3 Bruitdel'OTA

Dans cette paragraphe, I’ effet du bruit propre de I' OTA utilisé est étudié. Seule une analyse au premier
ordre et présentée, en considérant que le bruit de I'OTA n’intervient que pendant la phase
d’amplification’. De plus, afin de simplifier les calculs, on suppose que le gain en boucle ouverte de
I’OTA A, est du premier ordre. En se référant ala Figure 1V.15, latension de sortie de I’ OTA est donnée

par :

\
o A c (4.14)

n 1+ a
A’Ceq+Ca

On peut réécrire cette fonction de transfert sous laforme :

Vg Cq Ej 1
—==H+ . (4.15)
€ % Cagl+i(frf,)

ou f. est lafréguence de coupure du gain del’ OTA (Figure IV.5).

A. Bruit blanc

Dans ce caslaDSP de bruit est donnée par S., = a, 0OU ay, est constant. La variance du bruit de sortie est

alors donnée par :

C 00
Uvzs(th):§+—eq§am ;sz
Ca o [L+j(f /1)

L’ intégrale vaut (1f./2) [39]. On abtient finalement :

C
AG =%+C—”§ ECEN (@16

" En rédlité, aprés la phase de remise & zéro de I’ OTA, le bruit de I’ OTA est stocké sur |a capacité parasite Cpp. €t les calculs sont
un peu plus compliqués. On suppose que le niveau de ce bruit stocké pendant cette phase est inférieur au niveau de bruit mesuré
en sortie pendant la phase d’ amplification.
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Ca AA,

gain en boucle ouverte
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gain -20dB/dec
c AV Vs en boucle fermée
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FigurelV.15: Schémaéquivalent du circuit de lecture colonne pendant 1a phase d’ amplification. Le bruit del’OTA

est représenté par une source de tension de bruit e,. La source de courant de bruit i, est négligé en considérant
I"'impédance d entrée élevée de I’ OTA.

B. Bruit en 1/f

On considere que la DSP de bruit basse fréquence de I’ OTA est donnée par S, = ay /f ou ay est constant.
Lavariance du bruit de sortie est alors donnée par :

Colf 4~
a\i(fl):§+—qu a, I
Ca o T[L+ (T 1 F)|

c.fa, O f 0
2(fy=A+-20 " jpa+E< 00O
UVS( ) % CaE 2 nE fmin E (417)

ou fin est LT s (pour les raisons indiquées dans le Chapitre 1), et Tqs la distance entre |’ activation de

I"adresse X pour une colonne et I’ échantillonnage de la sortie de I'OTA (voir le chronogramme donné
danslaFigure 1V.3b).

Il est important & noter que, d aprés les relations (4.16) et (4.17), plus la capacité parasite du bus C,, (qui
est comprise dans Cg;) augmente, plus le niveau de bruit en sortie est €leve. On rappelle que le gain du
circuit pour le signal est donné par C,/C,, qui est inférieur au gain en bruit. C' et I’ un des inconvénients de
ce circuit en terme de bruit. Le bruit de sortie peut tout de méme étre réduit en réduisant |la bande passante
del’OTA, acondition de sacrifier de la vitesse.
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4.6 Conclusions

Le bruit spatial fixe dans le capteur APS est toujours I'un des problémesarésoudre et les recherches
continuent sur ce sujet. Les tentatives de réduction du bruit fixe se traduisent en général par une

augmentation du bruit temporel, db al’ utilisation de composants actifs supplémentaires [40]-[42], [4].

Dans ce chapitre un circuit de lecture colonne a faible bruit fixe pour le capteur APS est présenté. Le
bruit spatial fixe de ce circuit dépend de |’ appariement des capacités, un paramétre qui est assez bien
contrélé dans les technologies CMOS. Les problémes liées aux non-idéalités des composants utilisés dans

ce circuit sont étudiés, ainsi que les méthodes pour les minimiser.

Ce circuit (Figure 1V.2) offre également d autres avantages par rapport au circuit de lecture colonne
classique (Figure 1V.1). Les suiveurs de colonnes sont supprimés, donc les circuits de colonnes occupent
moins de surface sur le silicium. Latension de la capacité du bus de sortie étant fixé, la vitesse de lecture
de la matrice dépend peu de lataille de la matrice. Ceci est un avantage pour les matrices de grande taille.

Lesignal utile (V,&-Vsg) €st obtenu directement sur une sortie.

Afin de valider le principe ce circuit, un premier circuit de test a été réalise sur une technologie AMS
CMOS 0.6um. Les principaux facteurs limitant les performances de ce circuit sont les charges injectées
par les interrupteurs, les capacités parasites, et le bruit de I’amplificateur opérationnel utilisé. Dans la
suite, il y a donc des améliorations a faire sur ces points. Un nouveau circuit a été réalisé sur une
technologie Alcatel Microelectronics CMOS 0.5um et envoyé au fondeur, en considérant certains

problémes rencontrés sur le premier circuit de test.
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Conclusions Générales et Perspectives

De nos jours, les imageurs CMOS APS commencent a remplacer les capteurs CCDs dans plusieurs
domaines, aussi bien dans les applications "grand public" que dans les applications scientifiques. Gréace a
I’ utilisation des technologies CMOS, il est possible d'intégrer sur la méme puce que le capteur toutes les
fonctions nécessaires pour réaliser une caméra numérique. Néanmoins, il y a encore des améliorations a
apporter en termes de performances optiques et éectriques. Dans les applications scientifiques, en
particulier dans le domaine spatial, e bruit tempord est un des problémes limitant les performances a

faible flux du capteur.

Le capteur APS et son fonctionnement ont éé présentés dans le Chapitre |, ainsi que les notions de base

sur le bruit temporel.

Dans le Chapitre ll, une analyse théorique du bruit temporel de la chaine de lecture de I'APS a été
présentée. || a été montré gu’ afaible flux lumineux et afaible temps d'intégration, le bruit dominant est le
bruit thermique généré par le transistor d’amplification qui se situe dans le pixel (pour le pixel photoMOS
et avec le procédé CDS). Ces éudes mettent en évidence également le fait que ce bruit peut étre réduit en
optimisant la taille des composants utilisés. Afin de valider les calculs théoriques, des circuits de test ont
été réalisés sur une technologie Alcatel Microgectronics CMOS 0.7um, et un bon accord a été obtenu
entre les résultats expérimentaux et les résultats théoriques. Avec les technologies actuelles, en terme de
bruit temporel, il est donc possible d' atteindre les performances des capteurs CCDs. On a également vu
que les modées de bruit classiques SPICE, (8/3kTg,,) pour le bruit thermique et (Ke.lo/CoLgi’f) pour le
bruit basse fréquence, ne modélisent plus correctement le comportement des technol ogies submicroniques.
Le courant d’obscurité, qui est aussi un parametre important, méritera dans un futur proche des études

poussées afin de le minimiser.

Trois circuit de traitement différentiels symétriques congus pour la chaine de lecture de I’ APS ont éé

présentés dans le Chapitre l11. Ces circuits permettent d extraire le signal utile proportionnel a la quantité
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de lumiére incidente, de |’ amplifier, et de corriger le bruit spatial fixe de colonnes sur la méme puce que le
capteur. |ls ont été réalisés avec une technologie Alcatel Microeectronics CMOS 0.7um, et offrent une
dynamique de 10-bits avec des vitesses de lecture alant jusgu’a 10Mpixels/sec. Dans I'avenir, il sera
possible d’améliorer I'OTA utilisé dans ces circuits afin de réduire le bruit temporel, ains que les dessins
pour un meilleur appariement des composants. Les réponses non-stationnaires en bruit de ces trois circuits
ont également été calculées. Pour les réponses en bruit basse fréquence, une méthode s appuyant sur une
représentation markovienne du bruit en 1/f* a é&é utilisée. Afin de mesurer les réponses en bruit basse
fréguence, un générateur de bruit en 1/f “ a été réalisé a partir d’ une source de bruit blanc. Un bon accord a
été obtenu entre les résultats théoriques et les mesures. Les trois circuits ont éé comparés en terme de

performance en bruit.

La méthode d'analyse de bruit non-stationnaire utilisée dans le chapitre 11 semble pouvoir étre intégrée
dans les simulateurs de circuits analogiques classiques. Elle utilise en effet des méthodes de calculs

matriciels apparentées a celles mises en cauvre dans les analyses transitoires des réseaux éectriques.

Un nouveau circuit de lecture colonne afaible bruit fixe a été présenté dans le Chapitre IV. Ce circuit est
trés simple et offre certains avantages par rapport au circuit de lecture classique. Un premier circuit de test
a éé réalisé sur une technologie AMS (Austria Mikro Systeme) CMOS 0.6um afin de valider le principe.
Les problémes rencontrés sur ce circuit sont également discutés dans ce chapitre, ains que des solutions.
Pour les applications "grand public", les performances de ce circuit sont satisfaisantes, ce qui n'est pas le
cas pour les applications scientifiques qui imposent des caractéristiques plus contraignantes a atteindre
dans un proche avenir. La plupart des problémes sont liés a la nature non-différentielle de ce circuit. Un
nouveau circuit de test a éé réaise avec certaines améliorations sur une technologie Alcatel

Microelectronics CMOS 0.5um, et envoyé récemment en fonderie.

D’ aprés les chapitres 111 et 1V, les caméras intégrées comprenant des circuits numériques sur la méme
puce que le capteur, nécessitent des circuits de lecture et de traitement différentiels indispensables aux

demandes des applications scientifiques.

Aujourd’ hui le plus grand défi est de pouvoir réaliser les APS actuels avec les circuits analogiques
intégrés sur les technologies CMOS submicroniques, tout en gardant les mémes performances [1][2]. En
terme de dynamique, sur les technologies fines les plages d' alimentation diminuent (voir Figure V.1, [3]),
tandis qu'au premier ordre, le niveau de bruit reste inchangé, voire plus élevé [4]. A faible tension
d alimentation, il est trés difficile de concevoir des circuits anal ogiques fonctionnant a des vitesses élevées

et ayant une grande dynamique [5]. Bien que récemment un APS fonctionnant sous une tension
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d’ alimentation de 1.2V ait &é présenté pour les applications "grand public" [6], ses performances sont

encore loin de satisfaire les besoins des applications scientifiques.

Vop 2,5
W)

0
1998 2000 2002 2004 2006 2008 2010 2012 2014 2016

Année

Figure V.1: Prévision de I'évolution de la tension d'alimentation pour les technologies CMOS en fonction des
années (d' aprés laréférence [3]). Lyin €st lalongueur minimale du canal du transistor.

Un autre probléme est constitué par le changement de nature du type de bruit basse fréquence des
transistors submicroniques. Le bruit basse fréquence observé dans les transistors a trés petites dimensions
n'est plus en U/f, mais de type lorentzien (voir Figure V.23a), en raison de la diminution du nombre de
piéges actifs a I'interface Si-SiO, (cf. Chapitre I1). La Figure V.2b montre les fluctuations du courant de
drain (RTS—Random Telegraph Sgnals), observées dans |le domaine temporel sur un petit transistor
NMOS avec W/L=1um/0.7um. On remarque gue dans ce transistor, vers le seuil, seuls quelques piéges

sont actifs.

Le nombre de piéges actifs et leur énergie, totalement aléatoires, méme pour les transistors réalisés sur la
méme technologie, pose probléme (Figure V.3). La fréquence de coupure et |’amplitude des spectres de
bruit lorentziens sont ains aéatoires, et ne peuvent étre caractérisées que de maniére statistique pour les
transistors d’ une méme puce [7]. Celarisque de diminuer I’ efficacité du procédé CDS utilisé actuellement

pour réduire le bruit en 1/f généré par la chaine de lecture de I’ APS.
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Figure V.2 : (a) Comparaison d'un spectre 1/f et lorentzien (b) Fluctuations du courant de drain observées dans le
domaine temporel sur un transistor NMOS avec W/L=1punm/0.7pum (V¢s=0.75V, Vps=100mV, Ip= 395nA).
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Figure V.3: Bruit de différents transistors NMOS avec W/L = 0.25um/0.25um, V4=1.0V, et V4V, =05V

(d'apres la référence [7]). 1l est intéressant a noter que la moyenne des DSP de bruit observées sur plusieurs
transistors s approche d’ une DSP de type 1/f.
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Les amplificateurs opérationnels (ampli-op) a faible tension d'alimentation sont souvent beaucoup plus
complexes et moins performants en bruit, en dynamique et en vitesse [5], [8]-[13]. Le fonctionnement en
mode "rail arail" (c-ad. entre la masse et la tenson d aimentation, sans tension de déchet) est
indispensable pour ces ampli-ops. Les étages d entrée "rail aral" sont réalisés en utilisant un éage
d entrée NMOS et un étage d’ entrée PMOS, montés en paralléle. Les transistors NMOS et PMOS n’ ayant
pas les mémes caractéristiques, la transconductance de I’ étage varie en fonction de latension d’ entrée, ce
qui rend la compensation de I’ ampli-op difficile. Afin de fixer latransconductance de I’ étage d’ entrée, des
circuits supplémentaires sont donc utilisés. Pour les étages de sorties, les structures cascodes permettant
d obtenir des gains statiques élevés sont souvent inutilisables en raison de la réduction de la plage des

alimentations.

En ce qui concerne les dispositifs a capacités commutées, il existe dans la littérature des circuits
fonctionnant avec des tensions d’ alimentation inférieures a 1V, mais des problémes restent a résoudre afin
d’ obtenir les performances des circuits a capacités commutées actuels [14][15]. Les problémes se situent
au niveau des ampli-ops et des interrupteurs qui ont leur plage de fonctionnement réduite, voire

insuffisante. Actuellement, deux méthodes sont employées pour réaliser des circuits a capacités

commutées basse tension sur les technologies CMOS standards :

a) Multiplication de la tension d'alimentation sur la puce: Il est possible de transposer tous les circuits
analogiques existants avec peu de modifications dans les technologies a faible tension d’ alimentation, en
utilisant un multiplicateur de tension intégré pour alimenter ces circuits. Il est également possible de ne
multiplier que I’amplitude des horloges et d’ utiliser des ampli-ops "rail arail". Néanmoins, ces approchent
entrainent des problémes de fiabilité (augmentation des é ectrons chauds et claquage de I’ oxyde de grille),

en raison de I’ augmentation des tensions des terminaux tol érées par les transistors MOS [16].

b) Technique dite "ampli-op commuté" (switched-opamp) [17] : Cette méthode ne nécessite pas de
multiplicateur de tension, mais la conception d’ un nouveau type d ampli-op commutable a étage de sortie
"rail arail". Les interrupteurs critiques nécessitant un fonctionnement "rail arail", par exemple ceux qui
sont connectés a la sortie des ampli-ops, sont supprimés grace a la commutation de I’ ampli-op précédent.

La commutation de |’ ampli-op limite lavitesse du circuit.

La structure des chaines de lecture des capteurs APS devra donc évoluer pour prendre en compte les
contraintes imposées par |’ usage de procédés CMOS profondément submicroniques tout en permettant le
traitement du signal utile a bas niveau de bruit. A ce titre, il est vraisemblable que I’ensemble des

techniques mises au point pour le traitement du signal anaogique a faible tension d'alimentation devra
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étre adapté au contexte spécifique des imageurs CMOS (coexistence de fonctions de détection, de

traitement anal ogiques et numérigue sur le méme substrat) et enrichi.

Le champs de recherches & mener reste donc trés ouvert.
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ANNEXE -1

Al.1 Bruit du suiveur NMOS du pixel échantillonné sur la capacité Cs (Cref 0U Csg)

Une anayse nodale du schéma équivalent illustré dans la Figure A1.1 conduit alarelation suivante:

0 r . o 0
Vy = %nz +en4(1+E2) +lolng + Ry (ing +ing +%)%

Reql (R +15)

% R 1o (AL1)
Ry +r CsRy(r, +
1+ Jw%m Reaa ( 2) +Cqf, + ﬂm(m}) c c:equ\,eqlE(R 3 1), + R rzg
Ry + Ry 12 Ry + R +1, 5 R, +Rgq +1,
Ry = Eg Cu_ T iy = CoiC
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" Cy *Co Coa *Cry

Req1 €5t la résistance de sortie dynamique de M vue de sa source, et Coy la capacité de sortie équivalente
de M, vue entre sa source et la masse. Cette fonction de transfert est difficile a manipuler analytiquement,
donc elle doit étre simplifiée en tenant compte des ordres de grandeur. Les valeurs typiques pour Reqi, Ceqi,
Cs, Ry, I €t 14 sont les suivantes : Ry =10k Q, Cen =5fF, Cs=1pF, Rs=1IMQ, r,=1k, r,=1k. Donc, Rs > r»,
Rs > Req €t RenCen<<RsCs. De plus, aux fréquences de travail, en supposant f<< 10°Hz, RegiCeniv<< 1
est vérifié. Dans ce cas, la fonction de transfert peut étre réduit a une fonction de transfert du premier

ordre:

Reql inl +en2 +(r2 + Reql) in3 +en4
1+ (W] Weyn)

0 -1
aveC Wy, = [Cq 4+—R3(Re“1+r2) ,
a H Ry + Ry 15

Etant donné que les capacités Cyy et Cys Sont négligeables par rapport a Cs, on remarque que, le processus

Vy =

(A1.2)

de filtrage du bruit est efficace seulement quand le transistor M, est actif.
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On doit rappeler auss que, il existe une capacité parasite C, entre la source du transistor M, et |la masse,

due aux pistes de routage et les capacités Cq-Cyy des transistors M, a |’état "off" des autres lignes,

connectés au méme point commun. Pour les grandes matrices, cette capacité devient importante et doit

étre rgjoutée en paralléle a R; dans la Figure I1.3b. Dans ce cas, dans la relation (A1.1), Rs doit étre

remplacée par [Rs/(1+jaRsCy)]. L'effet de cette capacité est de réduire la performance en bruit, en

réduisant la bande passante du bruit (et du signal).

Al.2 Gain DC des suiveurs

Le schéma équivalent petits signaux du suiveur NMOS de pixel, utilisé pour calculer le gain DC plus

précisément, est illustré dans la Figure A1.1. Ici, les paramétres g, € gm, du transistor M, ont été pris en

compte. Le gain DC du circuit est donné par :

Y, 11
A :V—S =0 05— (I + o + 1) -(Irm2 + Iz + G2 + Jasz) + gdsBE
i lw=0 ds2
et
Y/ ] m2 T 9oz + Oas O
Vil =0 O Qas2 O

De laméme maniére, le gain DC du suiveur PMOS de colonne peut étre ca cul é facilement :

ds6

VDD

-1

(11 O
A, =095 05— (95 * Jirps + Jass)-(Fme + Irrbs + Jass + Jas7) + gds?%

-1

(AL3)

(AL.4)

(AL5)

J —_
,V\ i A gmlvlg

1

Vi

'gmblvzga Ouss

M1
V2- .
Voo M2 Vi V2
] ——TI— Vs O @, OmaVs “Omp2Vs
VN M3
L %
e Joss A
= aa
@) (b)

Figure Al.1: (a) Le suiveur NMOS durant la phase d’' échantillonnage, et (b) son schéma équivalent petits signatix

pour le calcul du gain statique.
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ANNEXE - 2

A2.1 Calcul des effets du gain statique fini et de la tension de décalage de I'OTA sur la
tension de sortie de I'amplificateur de tension élémentaire

Afin de simplifier les calculs, on considére la version non-différentielle du circuit symétrique de la
figure lll.6a. L’ étude de la moitié de ce circuit, représentée dans la figure A2.1, est suffisante pour décrire
le comportement global. La source de tension V.42 représente la moitié de la tension décalage de I' OTA

symétrique. Les interrupteurs sont considérés idéaux avec une résistance al’ état passant nulle.

Oy -

o

G

oy O

Vi(n+1) ——1 F@—

G

@ (c)

Figure A2.1: Schémas utilisés pour calculer les effets du gain statique fini et de latension de décalage de I’ OTA sur
la tension de sortie du circuit représenté dans la Figurelll.6a: () moitié du circuit symétrique, (b) schéma
équivalent pendant la phase —1, et (c) schéma équivalent pendant la phase-2.
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Phase-1 (¢= Vpp) :
Pendant cette phase, lasortiede |’ OTA est reliée ala masse et |a capacité C, est court-circuitée. D’ aprésla
figure A2.1b, on peut donc écrire :

VS (n)=0
q;, =CVi(n)
q, =0

Phase-2 (9= GND) :
D’apréslafigure A2.1c,
VS(n+)=Ag

En effectuant une analyse nodale et en tenant compte de la conservation des charges sur le nocaud A, on

peut écrire le systéme d’ équations suivant :

~0, =0, — G

: % _ 9
Vs (n+1) =V, (n+1) -——-—
s(n+D)=V,(n+] .

1 i 2
VS‘L(n+1) +i &—&
Al 2 c

d’ou on obtient :

OOoOoOoOoOoonod

0 0

VS (n+1) = C, — g\/l(n) ~V,(n+1)] + %C%él\% _
1 2 2+ 1 2
A 57" A B

Pour la version symétrique, en remplagant V& par AVg, [V, (n) =V, (n+1)] par AV, et (Vod/2) par Vo, ON

obtient finalement :

0 5
+
AV D= Gt v @%% (A2.1)
c, + +C, E O, + 1" ~20
A, B A H

ou, d'apréslareation (3.1), AV est donnée par :

AV = [Vl(n) -V, (n)] _[Vl(n +1) -V,(n +1)] .
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A2.2. Calcul des effets du gain statique fini et de la tension de décalage de I'OTA sur la
tension de sortie de I'amplificateur de tension a capacités commutées a compensation de
latension de décalage

Lamoitié du circuit delaFigure I11.7a est représentée dans la Figure A2.2.

(@

Figure A2.2 : Schémas utilisés pour calculer les effets du gain statique fini et de latension de décalage de I’ OTA sur
la tension de sortie du circuit représenté dans la Figurelll.7a: (8) moitié du circuit symétrique, (b) schéma
équivalent pendant la phase —1, et (¢) schéma équivalent pendant la phase-2.

Phase-1 (@ = Vpp, ¢ = GND) :
D’ apréslafigure A2.2b,

\%
Vg (n) =V, =A,£=%—£
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d’ ou on obtient :

vy~ Ves12)
VS(n)_VA_m

L es charges stockées sur |es capacités pendant cette phase sont données par les relations suivantes :

V2
g, =C,[Vi(n) =V,]=C, E/l(n) ‘m%
C,(V, /2
q2 = 2VA :#
+1/ A,

Phase-2 (@ = GND, @ = Vpp) :
En se referant alafigure A.2.2c, en effectuant une analyse nodale et en tenant compte de la conservation

des charges sur le ncaud A, on peut écrire le systéme d’ équations suivant :

O, —0y =0, — 0

: % _ 9
Vs (n+1) =V, (n+1) -——-—
s(n+D)=V,(n+] .

1 i 2
VS‘L(n+1) +i &—&
Al 2 ¢

d’ou on obtient :

OOoOoOoOoOoonoad

0 C,+C, O
RN o _ 1+A, Ve
Vs (n+1)= +C1+C2§vl<n) VDl e e B
E"z A 5* A B

Pour la version symétrique, en remplagant V& par AVg, [V, (n) =V, (n+1)] par AV, et (Vod/2) par Vo, ON
obtient finalement :

0
C 1+
AVg(n+1) = cl AV + g—é\/ (A2.2)

ou, d’'apréslareation (3.1), AV est donnée par :

AV =V, (n) =V, ()] -[V,(n+1) -V, (n+1) .
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