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A.0.7 Evaluation du réseau d’impédance du substrat . . . . 197

A.0.7.1 Substrat résistif (”bulk”) . . . . . . . . . . . 197
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3.4 Phtotographie du banc de mesure en cage de Faraday . . . . 90
3.5 Principe de la mesure 1Ω . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
3.6 Banc de mesure utlisant une cellule TEM . . . . . . . . . . . 92
3.7 Enveloppes spectrale du photocourant de la BigPhd N+/P

sur « epi10 » obtenues avec les deux circuits transimpédances 94
3.8 Comparaison des spectres des mesures 1Ω et transimpedance

BigPhdN+ @ 1.2MHz sur substrat « bulk » . . . . . . . . . 95
3.9 Spectre du photocourant des photodiodes N+ et Nwell sur

substrat ”bulk” . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
3.10 Atténuation du bruit couplé par le substrat aux photodiodes
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4.15 Méthodologie de modélisation ICEM évènementielle . . . . . 159
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mode séquencement interne (tous les anneaux de garde pola-
risés) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 175

4.31 Réponse en obscurité du capteur en technologie ”bulk” en
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A.8 Description géométrique des pistes du leadframe et des broches
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Un grand merci à Monsieur Etienne Sicard qui, au-delà de son statut de
président du jury, a été d’un très grand soutien à la fois humain et technique
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passés ensemble à Barcelone.
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ment optoélectronique, centre de Toulouse) pour les discussions techniques
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Voila maintenant c’est à vous, camarades membres actifs de la TEAM
CIMI, que s’adressent mes remerciements. Merci de m’avoir supporté à tous
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• Philippe Pinel, bien connu de tous ses ennemis, d’ici et de l’au-delà,
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Out My Back Door » a rythmé mes dernières journées de doctorant. Les
musiciens, acteurs, réalisateurs, ceux qui sont sincères et qui m’ont apporté,
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Introduction

Le simple fait de basculer un interrupteur pour obtenir de la lumière,
de connecter tout appareil électrique ou électronique au réseau d’alimenta-
tion domestique est devenu un geste naturel dont l’homme est aujourd’hui
complètement dépendant. Il en est de même aujourd’hui pour les applica-
tions embarquées, issues de l’industrie microélectronique, de plus en plus
présentes dans notre quotidien (téléphonie, lecteurs multimédias, photogra-
phie, vidéo, automobile, ...).

De l’électricité, à l’électronique intégrée

Il aura fallu les expériences et réflexions de nombreux scientifiques, parmi
lesquels B. Franklin, A. Volta, H. C. Orsted suivis par A. M. Ampère, M.
Faraday, J. B. Biot, F. Savart et enfin J. C. Maxwell, pour passer de la
découverte de l’électricité à la compréhension théorique de ses phénomènes
formalisés par les lois de l’électromagnétisme publiées en 1865 par J. C.
Maxwell. L’exploitation industrielle de l’électricité (production et transport)
qui en découla a apporté une nouvelle dimension de confort aux foyers et le
développement de nouvelles activités techniques et scientifiques.

La découverte de l’électron en 1897 par J. Thomson peut être consi-
dérée comme la naissance de l’électronique définie par la commission de
l’électrotechnique internationale (CEI) comme « la partie de la science et
de la technique qui étudie les phénomènes de conduction dans le vide, dans
les gaz ou dans les semiconducteurs et qui utilise les dispositifs basés sur ces
phénomènes ». Cette découverte essentielle qui a révolutionné la physique
et a conduit à la description électronique de la matière que nous connaissons
aujourd’hui, n’aurait pu se faire sans la compréhension des phénomènes élec-
tromagnétiques et l’utilisation de machines électriques pour la production
de l’électricité. Les expériences de W. Crookes, T. Edison, J. Fleming, L. de
Forest, considérés comme les pères du tube à vide, étaient en effet toutes
basées sur l’application d’une forte différence de potentiel entre deux ou
plusieurs électrodes placées dans le vide ou en présence de gaz raréfiés. La
troisième électrode de la triode de L. de Forest appelée grille est placée entre
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l’anode et la cathode et a pour mission de contrôler le flux d’électron. Cette
invention aura pour conséquence la réalisation de circuits perfectionnés de
redressement et d’amplification à l’usage d’application de télécommunica-
tion par voie hertzienne. L’architecture à trois électrodes sera de plus reprise
pour la conception des transistors sur matériau semi-conducteurs.

C’est aussi dans ce contexte de radiocommunications que sera inventé
en 1948 le transistor bipolaire dans les laboratoires Bell (Bell’s lab) par
J. Bardeen, W. Brattain et W. Shockley qui exploite le déplacement des
électrons dans les matériaux semi-conducteurs (initialement sur substrat
germanium et jonctions indium/ germanium). L’utilisation du silicium et
l’amélioration des technologies de fabrication MESA puis PLANAR par
Texas Instrument (1957) et Fairchild (1958) initièrent la production des
circuits intégrés à transistors bipolaires puis à effet de champ PMOS, NMOS
et finalement CMOS au début des années 1970 1 conduisant à l’abandon des
tubes à vide.

L’électronique embarquée et les défis technologiques

L’apparition de la microélectronique a fait exploser les performances des
circuits en terme de consommation, de puissance de calcul, d’intégration
et a conduit à l’essor de l’informatique et des systèmes embarqués qui font
désormais partie intégrante de notre quotidien.

Pour se faire, l’architecture des systèmes électroniques a évolué grâce à
l’optimisation des performances d’intégration au niveau du circuit imprimé,
du bôıtier des circuits intégrés (SIP pour System in Package) et enfin du
silicium ouvrant ainsi l’ère des « Systèmes Sur Puce » (SOC pour system
on chip).

Ces diverses étapes d’intégration se sont toujours accompagnées de pro-
blèmes de compatibilité électromagnétique en mode conduit ou rayonné par
les interconnexions des circuits numériques rapides et des circuits analo-
giques sensibles.

Alors que des solutions technologiques pouvaient être mises en œuvre
sur un produit fini multicarte pour faire face à ces mauvaises performances
intrinsèques de compatibilité électromagnétique (blindage, découplage, fer-
rite), les performances d’émission et de susceptibilité des circuits intégrés
doivent aujourd’hui être considérées en amont de leur conception. En effet,
les solutions standards de réduction des couplages électromagnétiques ne

1le premier brevet concernant le transistor à effet de champ avait été déposé par
Lilienfeld en 1928 mais sa production nécessitait la mâıtrise de fabrication de l’interface
isolant-semiconducteur aujourd’hui réalisée par la croissance thermique de l’oxyde de
silicium SiO2
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sont plus applicables dans les environnement à forte densité d’intégration
(circuit imprimé ou bôıtier). De plus, les mécanismes d’interférences élec-
tromagnétiques prennent naissance pour les circuits intégrés mixtes (SOC)
au sein même du matériau semiconducteur créant ainsi du bruit de substrat
pouvant affecter les performances voire le fonctionnement du circuit lui-
même ; on parle alors d’auto-susceptibilité du circuit intégré. L’intégration
de fonctions analogiques et numériques dans un même environnement passe
donc à la fois par l’optimisation des performances des circuits intégrés en
matière de CEM (émission, susceptibilité) et des technologies de fabrication
depuis le silicium jusqu’au circuit imprimé.

De nombreux ouvrages et travaux de recherche ont été consacrés à l’étude
de la compatibilité électromagnétique des circuits intégrés afin de prendre le
problème à la source et de proposer des techniques standardisées de mesure,
de modélisation et de réduction des couplages électromagnétiques. Alors que
les mécanismes d’émission sont aujourd’hui bien mâıtrisés, les techniques
de mesure et de modélisation en termes de susceptibilité manquent encore
de maturité. Il en est de même pour le couplage de bruit par le substrat
qui, comme nous le verrons dans la suite du document, joue un rôle non
négligeable à la fois sur les performances d’émission et sur l’immunité des
circuits intégrés.

Le bruit de substrat dans les capteurs d’image CMOS

Les systèmes d’imagerie sont de bons démonstrateurs de l’évolution des
systèmes électroniques vers les systèmes sur puce. Depuis la technologie
argentique et grâce aux progrès de l’électronique, ils se sont en effet adap-
tés aux contraintes des applications embarquées en termes d’encombrement
et de puissances concommées. Ce faisant, leurs performances (résolution,
dynamique, bruit, débit vidéo) n’ont cessé d’évoluer et de nouvelles fonc-
tionnalités de traitement d’image leur ont été intégrées. C’est en ce sens
que la technologie de capteurs d’image CMOS repousse, par rapport aux
technologies à « transfert de charge » (CCD pour Charge-Coupled Device),
les performances des systèmes d’imagerie.

Cependant l’amélioration des performances électro-optiques des capteurs
d’image CMOS qui intégrent toujours plus de fonctions numériques, passe
par la mâıtrise et la réduction des sources de bruit et notamment du bruit
de substrat.

Nous présenterons dans un premier temps les mécanismes de fonctionne-
ment et l’architecture des capteurs d’image CMOS ainsi que leurs perspec-
tives d’avenir, intimement liées à l’étude du bruit de substrat. Nous dresse-
rons dans un deuxième temps l’état de l’art de l’étude et de la modélisation
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du bruit de substrat dans les circuits mixtes et placerons cette étude dans
le cas précis des capteurs d’image CMOS. L’étude du bruit de substrat sur
la réponse du photodétecteur seul sera ensuite développée et nous permet-
tra de présenter les techniques de modélisation employées dans notre étude.
Enfin nous adapterons ces techniques d’analyse et de modélisation au cas
particulier d’un imageur CMOS standard dont nous identifierons les circuits
et signaux critiques relativement au bruit de substrat.



Chapitre 1

Les capteurs CMOS, vers les
processeurs d’image intégrés

Les capteurs d’images sont des capteurs actifs associant un transduc-
teur pour la conversion du signal optique et une électronique de lecture et
de traitement. L’optimisation de tels systèmes de détection consiste en un
compromis entre les diverses performances du capteur (sensibilité, linéarité,
rapport signal à bruit. . .) qui, lié à l’application visée, détermine la com-
plexité de son architecture électrique.

Nous reviendrons dans un premier temps sur l’historique, le fonction-
nement général des capteurs d’image et leurs caractéristiques principales.
Enfin nous détaillerons l’architecture des capteurs CCD et CMOS et les
diverses sources de bruit qui leur sont associées pour introduire la notion
de couplage de bruit par le substrat plus particulièrement au niveau des
capteurs CMOS.

1.1 Historique

Les capteurs d’images ont pour fonction de traduire l’information radia-
tive d’une scène en une grandeur utile. Le premier détecteur de rayonnement
utilisé fut l’œil qui intègre naturellement une optique (la cornée et le cris-
tallin), un récepteur (la rétine) et une châıne de transmission (nerf optique)
et de traitement (cortex). Cependant, la plage de longueur d’onde de détec-
tion de l’œil (visible), la volatilité et la subjectivité de l’information fournie
ont conduit l’homme à développer des techniques pour la détection d’image
aboutissant à la naissance de la photographie au 19ème siècle par N.Niepce
qui s’est ensuite associé à J.Daguerre. La technique alors utilisée a donné
naissance à la photographie sur film argentique où les photons de la scène
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observée réduisent les ions argent (Ag+) de l’émulsion de bromure d’argent
(AgBr) déposée sur le film plastique de la pellicule photographique pour
créer le négatif de la scène. Une optimisation de ce procédé a récemment
été apportée (1999) en décuplant le rendement de la réaction d’oxydoréduc-
tion et ainsi adresser les applications faible flux [1].

La technologie argentique qui nécessitait des heures de traitement du
film photosensible fut exclusivement utilisée dans la photographie et la vi-
déo jusque dans les années 30. Elle fut ensuite remplacée, dans le domaine de
l’imagerie rapide, par la technologie des tubes à vides (Vidicon) exploitant
l’effet photoélectrique découvert par Hertz en 1897. L’électronique s’em-
pare donc de la vidéo en permettant des cadences d’acquisition de 50 à
1000 images secondes et un traitement des images stockées sur bande ma-
gnétique quasi-instantané. Cependant les caméras vidéo utilisant les tubes
à vides étaient volumineuses, fragiles et fonctionnaient avec des tensions
d’alimentations élevées ce qui rendait leur utilisation peu flexible.

Ces inconvénients furent dépassés grâce aux capteurs d’image intégrés,
CCD et CMOS, qui exploitent l’effet photo électrique dans les matériaux
semiconducteurs et offrent des possibilités de détection, de stockage, de trai-
tement et d’intégration accrues. Ces capteurs qui ont supplanté les tubes
à vide dans les applications vidéo sont aujourd’hui de sérieux concurrents
des technologies argentiques dans le domaine de la photographie grand pu-
blic et haut de gamme en offrant, pour des prix compétitifs, des images de
qualité (résolution, dynamique) comparables. De plus l’évolution constante
des procédés de fabrication de la micro électronique a ouvert le champ d’ap-
plication de l’imagerie numérique qui s’étend depuis l’imagerie scientifique
(détection de particule, observation de la terre, imagerie médicale) jusqu’à
des applications industrielles et grand public aux fonctionnalités avancées
(photographie et vidéo numérique miniature et « intelligente », systèmes de
surveillance, automotive).

Les premiers imageurs intégrés furent présentés au début des années 60.
Ils utilisaient les procédés de fabrications PMOS, NMOS et proposaient des
arrangements matriciels de cellules photosensibles ou pixels (contraction de
l’anglais « picture element ») associés à un adressage en ligne et en colonne.
Ces dispositifs souffraient de faibles performances électro-optiques car ils li-
saient directement les charges photogénérées [2]. Ce fut Weckler de Fairchild
qui proposa le principe d’intégration du flux optique dans une jonction PN
polarisée en inverse en 1967 (lecture en tension ou auto-intégration) et qui
initia ainsi l’utilisation de photodiodes comme photosite. Le premier ima-
geur matriciel à pixels photodiodes fut fabriqué en 1968 par Weckler [3] et
commercialisé plus tard sous le nom de « Reticon ». Dans le même temps
RCA construisait un prototype de caméra fonctionnant sur batterie et uti-
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lisant un capteur CMOS intégrant à la fois une matrice de 180*180 pixels
phototransistors et les circuits logiques de lecture et de séquencement [4].

Parallèlement à cela, en 1969, le concept du dispositif à transfert de
charge entre transistors voisins prenait naissance sous le nom de Bucket-
Brigade Device (BBD) [5] dans l’objectif de concevoir des lignes à retard
analogiques. Ce concept fut optimisé par Boyle en 1970 [6] qui utilisa le
transfert de charge d’une capacité à une autre et créa ainsi le CCD (Charge-
Coupled Devices) dont les principales applications commerciales furent l’ima-
gerie. Les charges photo générées dans le substrat silicium étant, dans cette
technologie, transférées depuis le photosite vers l’étage de sortie par de mul-
tiples transferts de charge entre capacités voisines.

De nombreux types de capteurs d’image intégrés furent développés du-
rant les années 70 comme les capteurs MOS X-Y (ou PPS pour Passive
Pixel Sensors) ou les systèmes à injection de charge (CID : Charge Injection
Device). Nous nous focaliserons dans ce premier chapitre sur les deux tech-
nologies majeures : les capteurs CMOS ou APS pour Active Pixel Sensors
et les capteurs CCD.

Le CCD resta longtemps la technologie reine des détecteurs d’image
notamment grâce à ses meilleures performances électro-optiques et en bruit.
Ce sont d’ailleurs les niveaux de bruit élevés des capteurs CMOS (de 1 à
5 fois supérieurs à ceux des CCD) et notamment le bruit fixe de colonne
(ou FPN pour Fixed Pattern Noise), qui ont participé au succès des CCD
durant les années 80.

Cependant, l’évolution permanente de la technologie CMOS, l’héritage
des développements déjà menés sur le CCD et l’essor de nouveaux besoins
non complètement satisfaits par ces derniers motivent les travaux de re-
cherche sur les détecteurs CMOS et les conduisent vers des performances
proches de celles des CCD. Les domaines d’applications des capteurs CMOS
sont aujourd’hui :

• les applications « grand public » milieu de gamme, faible coût
• les systèmes embarqués à faible consommation
• les systèmes de vision ou de détection nécessitant des fonctionnalités

avancées
• les applications nécessitant une bonne tenue aux radiations
• les détecteurs hybrides infra-rouge

Or, l’optimisation des procédés de fabrication CMOS dédiés à l’imagerie
(procédés CIS pour CMOS Image Sensor) et la forte capacité d’intégra-
tion native des APS en font des candidats idéaux pour la réalisation de
capteurs monolithiques (SOC : System On Chip) aussi performants que les
CDD et de fonctionnalités bien plus étendues. Cependant, la coexistence
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de fonctions logiques (adressage, séquencement, stockage, traitement, sys-
tème d’interface) et analogiques (photo détection, amplification, filtrage)
sur la même puce demandent d’adresser les problématiques d’interférences
électromagnétiques se propageant par le substrat commun.

1.2 Fonctionnement des capteurs d’image in-

tégrés

Nous traitons dans cette partie du fonctionnement commun des capteurs
d’images CCD et CMOS depuis la détection de la scène jusqu’à la génération
de l’image.

A ce titre nous nous décrirons les divers mécanismes relatifs à la géné-
ration de l’image pour mieux appréhender, par la suite, les différents types
de pixels, les circuits de lecture utilisés et leurs limitations respectives.

1.2.1 Le système d’imagerie

Un capteur d’images s’intègre toujours au sein d’un système complet, le
système d’imagerie (Fig.1.1). La scène est éclairée par une source de lumière
artificielle ou naturelle et l’image à acquérir se forme sur le détecteur grâce à
une optique (un objectif). La conversion de l’information radiative en signal
utile dans les capteurs d’image intégrés peut se décomposer en 4 phases :

• Conversion des photons incidents en charges électriques
• Collection et intégration des charges négatives
• Conversion des charges en grandeur électrique
• Amplification du signal électrique

optique

Sc ne Syst me 
lectro-optique

Electronique de 
commande / conditionnement

commande

num risation

stockage

traitement

amplification

capteur

signal vid o

polarisation

CMOS

Fig. 1.1: Le système d’imagerie
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Suivant la technologie de capteur employée, le système électro-optique né-
cessite une électronique externe plus ou moins complexe pour la commande,
le conditionnement, le stockage et le traitement du signal vidéo.

En effet, la complexité croissante des systèmes d’imagerie (imagerie ra-
pide, fonctionnalités avancées) a conduit, pour la technologie CCD, à une
explosion du nombre de composants annexes à la périphérie du capteur.

Ce défi d’intégration motivé par les avantages des structures monoli-
thiques de capteurs en termes de fréquence de fonctionnement, d’ergonomie
et de coût est aussi lié au marché des systèmes embarqués de volume toujours
réduit (téléphone portable, caméscopes et appareils photo numériques). Il
ne pourra être relevé que par la technologie CMOS permettant d’intégrer
sur le silicium une partie de l’électronique de commande, conditionnement
et traitement.

1.2.2 Photogénération des charges

Les capteurs d’image intégrés CMOS (ou APS pour « Active Pixel Sen-
sors ») et CCD utilisent l’effet photoélectrique dans les matériaux, ou sub-
strats, semi-conducteurs pour la conversion photon-charge électrique. En
effet, si un photon pénètre dans un matériau et que son énergie (hν) est
supérieure au gap de ce dernier, il peut être absorbé et permettre le passage
d’un électron de la bande de valence vers la bande de conduction (Fig.1.2).
Des paires électron-trou sont ainsi créées et peuvent donner naissance à

+

hν

Bande de valence

Bande de conduction

Eg

Ec

Ev

Fig. 1.2: Effet photoélectrique

un signal électrique si elles sont correctement collectées. Ce phénomène de
conversion photon-électron est commun aux détecteurs de type photonique.
Le choix du substrat semi-conducteur sera guidé par la valeur de son coeffi-
cient d’absorption1 sur la plage de longueur d’onde visée par l’application.

Le silicium est communément employé dans les longueurs d’onde du
visible (Fig. 1.3) alors que des alliages du type HgCdTe, InSb ou Pt − Si

1on définit aussi la profondeur de pénétration du matériau comme la profondeur à
laquelle 63% des photons sont absorbés
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sont utilisés dans la conception de détecteurs infra-rouges [7] [8], le silicium
étant « transparent » à ces longueurs d’onde.

Fig. 1.3: Coefficient d’absorption et profondeur de pénétration du silicium

1.2.3 Collection et intégration des charges

Le flux photonique incident est intégré au voisinage d’une jonction dans
les détecteurs CMOS et CCD (cf.1.1). Ce principe de lecture appelé auto-
intégration est similaire au temps de pause des capteurs argentiques. Il per-
met d’obtenir des signaux d’amplitude adaptable au flux mesuré et suffisam-
ment élevée par rapport au niveau de bruit pour être exploitables (rapport
signal sur bruit élevé).

Le type de jonction utilisé dépend du type de capteur, de son architecture
liée au mode de lecture choisi et aux longueurs d’onde visées. Cependant le
principe de la collection de charges est identique quelle que soit la jonction.
Il consiste à créer un puits de potentiel dans le substrat pour confiner et
accumuler, pendant toute la durée d’intégration, les photoélectrons au coeur
de la jonction grâce au champ électrique présent à l’intérieur et au voisinage
de sa zone de charge d’espace ou zone de déplétion, rejetant les trous dans
la profondeur du substrat. La figure 1.4 décrit la collection et l’intégration
de charges par une jonction de type N + /P (a) et une capacité MOS (b)
qui sont respectivement les photosites de base employés dans les capteurs
CMOS et CCD.

Dans le cas de la photodiode (a), la zone de charge d’espace est d’abord
créée en appliquant une polarisation inverse à la jonction N +/P (K fermé).
La profondeur de la zone de collection ainsi créée dépend alors de la va-
leur absolue de la tension appliquée. La diode est ensuite laissée flottante
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(K ouvert) pour l’intégration. Laisser l’interrupteur K fermé sous illumi-
nation correspond au mode de lecture dit « en courant » utilisé dans les
premiers capteurs d’image et délaissé pour le mode d’intégration. En mode
auto-intégration, la tension aux bornes de la photodiode décrôıt, ainsi que
l’épaisseur de la zone de déplétion, sous l’effet des photocharges accumulées
jusqu’à la saturation où les courants de porteurs minoritaires compensent
les charges photogénérées.

Dans le cas de la capacité MOS, la tension de grille est maintenue
constante durant la phase d’intégration pour canaliser et accumuler les
charges photogénérées dans le puits de potentiel créé sous l’oxyde de grille.
La capacité MOS passe durant l’intégration sous l’effet des photoélectrons
collectés, du régime de forte déplétion à la limite du régime d’inversion. En
effet, au cours de la collection, l’épaisseur de la zone de déplétion et le po-
tentiel de surface décroissent jusqu’à ce que ce dernier atteigne 2ΦF (avec
ΦF le niveau de fermi du substrat).

Le rendement quantique (QE pour l’anglais Quantum Efficiency) du
photosite seul, défini comme le rapport entre le nombre de photons incident
et le nombre d’électrons collectés, est donc dépendant de sa taille, de son
profil de potentiel en profondeur (profil de dopage de la diffusion et du
substrat) et de sa polarisation. On note donc que le rendement quantique
du photosite est dépendant du potentiel de substrat et de ses caractéristiques
intrinsèques (dopage, pureté cristalline). Les charges photogénérées au-delà
de la zone de collection sont susceptibles de diffuser dans le substrat et
d’être soit collectées par un photosite voisin ou toute autre jonction inverse
(phénomène de crosstalk optique) soit de se recombiner.

Les photodiodes N + /P sont par exemple limitées à la détection des
courtes longueurs d’onde puisque, technologiquement, ce type de diffusion ne
s’étend que de quelques centièmes de microns dans le substrat, limitant ainsi
la zone de collection (effet du coefficient d’absorption du silicium Fig. 1.3).
On trouvera donc souvent des photodiodes de type NWELL/P qui créent
des zones de collection s’étendant de quelques microns dans la profondeur
du substrat.

De même, les défauts cristallins du substrat induisent des pièges pou-
vant capter, par des phénomènes de transition inter-bande , les photocharges
et ainsi dégrader les performances électro-optiques du substrat. Ces pièges
étant majoritairement créés à l’interface entre l’oxyde et le silicium, des
structures de type CCD à canal enterré ou photodiodes « totalement dé-
peuplées » pinned-photodiode [9] sont utilisées pour créer le puits de poten-
tiel dans la profondeur du substrat. L’utilisation de substrats épitaxiés de
structure cristalline pure permet aussi de réduire la densité de pièges dans
le substrat. Dans ce cas la couche épitaxiée, dont l’épaisseur peut atteindre
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20µm, est faiblement dopée, ce qui permet d’étendre la zone de collection
du photosite. La croissance de cette couche est effectuée sur un substrat for-
tement dopé dans lequel la longueur de diffusion des électrons est fortement
réduite provoquant la recombinaison immédiate des électrons photogénérés
dans la profondeur du substrat.

Enfin les variations locales du potentiel de substrat sont susceptibles
d’altérer la réponse du photosite en modifiant son profil de potentiel ou en
injectant des charges parasites au travers de la jonction. L’amélioration de
la réponse du photosite passe donc par l’optimisation de la technologie de
fabrication du substrat, des profils de dopage et des stratégies de polarisation
du photosite et du substrat.

K
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P P

E+
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+
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Fig. 1.4: Collection et intégration des charges photogénérées

1.2.4 Conversion des charges en grandeur électrique

Quel que soit le type capteur (CMOS ou CCD), les phénomènes de
conversion des photocharges collectées sont identiques. Ces paquets de charges
sont en effet convertis en différence de potentiel aux bornes de capacités
appelées diodes de lecture et constituées majoritairement par des diodes
flottantes pré-chargées à une tension de référence.

La diode de lecture est initialement polarisée en inverse à une tension de
référence (Fig.1.5(a)). Elle peut être modélisée, dans cet état de polarisation,
par une capacité dont les « armatures » sont les frontières de la zone de
charge d’espace dans chaque région de la jonction et les charges positives et
négatives, les atomes ionisés sous l’effet du champ électrique induit par la
polarisation inverse.

Une fois chargée à la tension de référence, la diode est laissée flottante
et elle reste dans cet état d’équilibre si l’on néglige tout phénomène de
génération-recombinaison parasite. Les paquets de charges photogénérées
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Fig. 1.5: Conversion des charges photogénérées

sont injectés directement (phase de collection des pixels photodiodes) ou
indirectement (phase de transfert des pixels à capacité MOS ou plus géné-
ralement à grille de transfert) dans la diode de lecture. De cette injection
résulte une variation de l’état de charge de la capacité équivalente de la
diode et donc de son état de polarisation (Fig. 1.5(b)). C’est la différence
de potentiel aux bornes de la diode de lecture entre le niveau de référence
appelé niveau de « reset » et le niveau après injection des photocharges
qui caractérise le niveau d’éclairement reçu par le pixel. Cette grandeur est
proportionnelle au flux incident et au temps d’intégration pour les pixels
photodiodes et photomos (Eq.1.1).

∆V = Vref − Vsig =
Iphoto

Cdl

× ∆tint = Nphoto ×
q

Cdl

= Nphoto · CV F (1.1)

Les grandeurs Iphoto, Nphoto, ∆tint et Cdl représentant respectivement le cou-
rant photonique, le nombre de porteurs photogénérés au niveau du photo-
site, le temps d’intégration du pixel et la capacité équivalente de la diode
de lecture donnée par l’équation 1.2 dans le cas d’une jonction abrupte dis-
symétrique N + /P . La grandeur CV F est appelée le facteur de conversion
(V/é).

Cdl = AD ×
√

q · εSi · NA

2 · (Vdl + Vbi − 2·k·T
q

)
(1.2)

Avec
• AD : la surface de la diode de lecture (cm2)
• q : la charge de l’électron (1, 6 · 10−19C)
• εSi : la permittivité du silicium (10, 7 · 10−13F/cm)
• NA : le dopage du substrat (cm−3)
• Vdl : la tension inverse aux bornes de la diode de lecture (V)
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• Vbi : le potentiel de « built-in » (V)
• k : la constante de Boltzmann (1, 38 · 10−23J/K)
• T : la température (K)

Ces deux relations montrent que le signal (∆V ) est d’autant plus grand à
temps d’intégration constant que le facteur de conversion est grand et donc
la capacité équivalente de la diode de lecture est faible. On cherchera donc à
diminuer les dimensions de cette diode ou à abaisser le dopage du substrat
local.

Or dans le cas de la photodiode, on ne peut diminuer la taille de la diode
de lecture qui est aussi le photosite sans réduire son rendement quantique.
Au contraire, on peut augmenter le facteur de conversion des CCD et des
pixels APS à grille de transfert en réduisant, à taille de photosite constant,
les dimensions de la diode de lecture.

Cependant, l’optimisation de la sensibilité du détecteur par l’ajustement
du facteur de conversion n’améliore qu’artificiellement leurs performances
électro-optiques. L’intérêt principal du facteur de conversion est d’accrôıtre
fortement le rapport signal à bruit du capteur en appliquant du gain direc-
tement au signal de sortie du photodétecteur.

De plus le bruit induit par la mise à la référence de la diode de lecture ou
bruit de reset est inversement proportionnel à la valeur de la capacité équi-
valente de la diode de lecture. Ainsi le dimensionnement de cette dernière
doit répondre au compromis relatif au rapport signal à bruit du détecteur.

La diode de lecture peut être soit la photodiode (cas de pixels photodiode
N+ ou NWELL/P ou CCD interligne) soit une diode isolée pour les pixels
photomos ou pinned-photodiode des APS et les pixels des capteurs CCD
pleine trame. On trouve aussi des étages de sortie CCD à grille flottante [10]
dans le cas ou des lectures non destructives sont nécessaires (augmentation
du rapport signal à bruit).

1.2.5 Amplification du signal électrique

Il est nécessaire d’amplifier le signal électrique du pixel (∆V ) à destina-
tion du monde extérieur. Les circuits élémentaires les plus utilisés aujour-
d’hui sont des amplificateurs à source commune (suiveur NMOS ou PMOS)
et ceci pour les deux technologies de capteur. Ce type de circuit, d’architec-
ture simple, est en effet suffisant pour atteindre les performances en gain,
bande passante, linéarité et bruit pour la plupart des applications d’image-
rie.

Alors que les imageurs CMOS intègrent un amplificateur dans le pixel
et dans les circuits de lecture, les CCD standards n’utilisent qu’un amplifi-
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cateur pour l’ensemble de la matrice et ainsi s’affranchissent des problèmes
de bruit (temporel et fixe) introduits par les transistors.

Cependant les possibilités d’intégration de la technologie CMOS per-
mettent aux APS d’intégrer les circuits de lecture à double échantillonnage
corrélé (CDS pour Correlated Double Sampling) utilisés pour traiter les
signaux vidéo des capteurs d’image en augmentant drastiquement leur rap-
port signal à bruit alors que ces circuits sont externalisés dans le cas des
CCD [11].

De plus, des architectures complexes de circuits sont disponibles pour les
imageurs CMOS dans le but de réduire le bruit et d’adresser la probléma-
tique d’imagerie rapide (amplificateurs différentiels à capacités commutées
[12], multiplexeurs, convertisseurs analogiques numériques) quand les CCD
sont limités par essence à l’utilisation de technologie de transistors optimi-
sés en bruit (transistors LDD [13]), à la mise en cascade d’étages suiveurs
et à l’utilisation de plusieurs registres de sortie, complexifiant les circuits
externes de conditionnement, pour atteindre de hautes cadences de fonc-
tionnement2.

La polarisation des étages d’amplification doit faire l’objet de précau-
tions pour ne pas coupler d’éventuels bruits d’alimentation sur le signal de
sortie, s’ils n’ont pas de taux de réjection de bruit d’alimentation élevés.
Le potentiel du substrat doit être le plus stable possible afin de minimiser
l’impact de l’effet substrat des transistors, principalement NMOS, sur la
fonction d’amplification.

Nous avons vu dans cette section que le substrat joue un rôle à la fois
dans les mécanismes de photo-détection et d’amplification du signal élec-
trique. Il doit donc présenter, pour assurer le bon fonctionnement des cap-
teurs d’image, de bonnes performances électro-optiques (photosites) et élec-
triques (polarisation des photosites et des transistors).

1.3 Les capteurs CMOS et les défis d’inté-

gration

Nous abordons dans cette partie les architectures et le fonctionnement
des capteurs CMOS. Alors que les mécanismes de fonctionnement relatifs
à la génération de l’image sont similaires pour les deux technologies, nous
verrons qu’à la fois l’architecture des capteurs CMOS et leur fort poten-

2cas des CCD répondant aux standards de télévision haute définition, HDTV à
70Mpixel/s
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tiel d’intégration en font les seuls candidats capables de relever les défis
technologiques des systèmes d’imagerie du futur.

1.3.1 Architecture et mise en oeuvre

1.3.1.1 Les pixels des capteurs CMOS et CCD

Les pixels CMOS présentent une complexité d’interconnexion supérieure
à celle des CCD (Fig. 1.6 et 1.7). On définit le facteur de remplissage comme
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Fig. 1.6: Dessin des masques de fabrication des pixels photodiodes et photoMOS
des capteurs CMOS

le rapport entre la surface de la zone photosensible seule et celle de la totalité
du pixel. Il est un des paramètres limitant de la sensibilité du capteur, toute
charge générée à l’extérieur de la zone photosensible étant susceptible de
diffuser et de ne pas être collectée par le pixel. Le rendement quantique
effectif du pixel s’exprime donc comme le produit du rendement quantique
du photosite et du facteur de remplissage.

On note que ce facteur de remplissage est proche de 100% pour le pixel
à capacité MOS de CCD pleine trame (Fig. 1.7 (a)), qu’il diminue avec
la complexité du pixel et devient notamment très faible pour les pixels
photomos des capteurs CMOS (Fig. 1.6 (b)) et les pixels à photodiode des
CCD dits interligne (Fig. 1.7 (a)). Il est cependant possible d’améliorer
virtuellement le facteur de remplissage du pixel en concentrant le faisceau
incident sur le photosite à l’aide de microlentilles. Cette technologie ayant
émergée avec l’essor des CCD interligne est aujourd’hui disponible pour
les technologies CMOS dédiées aux imageurs et fait l’objet d’optimisation
permanente [14], leur efficacité diminuant avec leur surface donc avec la
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taille du pixel. Des solutions à base de silicium amorphe (TFA pour Thin
Film on Asic [15]) ou totalement hybrides [16] sont proposées pour améliorer
le facteur de remplissage des capteurs CMOS mais induisent des procédés
de fabrication complexes.

Un autre facteur limitant la sensibilité du détecteur est la transmission
des couches superficielles, c’est à dire de l’empilement de couches de polysi-
licium, d’oxydes et de métaux situés sur la face supérieure des circuits. Cet
empilement, plus complexe en technologie CMOS, induit des phénomènes
de réflexion et d’interférence qui diminuent le nombre effectif de photons
incident au niveau du silicium. Des matériaux spécifiques comme l’ITO (In-
dium Thin Oxyde) sont utilisés pour la réalisation de grilles transparentes
[17] principalement pour les CCD qui profitent aussi de technologies d’amin-
cissement de substrats pour effectuer de l’imagerie par la face arrière. Or,
ce procédé d’amincissement complexe n’est mâıtrisé aujourd’hui que par
peu de fondeurs. Des procédés de traitement anti-reflet sont aujourd’hui
disponibles en fonderie pour les deux technologies de capteur.

Enfin, comme nous l’avons vu au paragraphe 1.2.3, page 28, le rendement
quantique du photosite seul réside dans sa capacité à drainer les charges
générées c’est à dire à présenter un environnement cristallin et des profils de
potentiel favorables à la collection d’un maximum de charge photogénérées.

De plus, l’arrangement matriciel des pixels dans un imageur induit un
phénomène de « crosstalk » susceptible de dégrader la qualité de l’image
si les charges créées dans un pixel sont collectées par un pixel voisin. La
présence de dispositifs « anti-éblouissement » constitués de diffusion N+
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sur substrat P (LDO pour Later Overflow Drain pour les pixels CCD (non
représentés sur la figure 1.7) constituent donc une double limitation du
rendement quantique de ces pixels puisqu’ils amoindrissent, au même titre
que les drains et sources des transistors des pixels actifs CMOS 3, le facteur
de remplissage et l’efficacité du champ électrique de la zone photosensible.

Les fortes tensions de grille (10-15V) et les profils de dopage optimi-
sés utilisés dans les technologies CCD permettent toutefois de garantir une
bonne collection des charges même dans le proche infra-rouge alors que les
procédés CMOS présentent nativement des zones de collection de quelques
microns en profondeur dans le substrat (tensions de commande inférieures
à 3.3V, épitaxie peu profonde).

Alors que l’évolution de la technologie CCD se concentre sur l’amélio-
ration des profils de dopage et la répartition du champ électrique dans le
substrat (technologie de substrat, recouvrement de grille illustré figure 1.7
(b)), des architectures de circuits internes au pixel comme le pixel CTIA
[18] ou des systèmes à obturateurs électroniques existent pour les APS [19]
pour atteindre des sensibilités élevées, de hauts débits de données et des
fonctionnalités avancées.

1.3.1.2 Mise en oeuvre des capteurs CMOS

Les capteurs CMOS et CCD sont constitués d’un arrangement une di-
mension (barrette) ou plus généralement deux dimensions (matrice) de pixels.
Dans les capteurs CCD, basés sur le concept du transfert de charge, la
conversion des charges en tension électrique est effectuée après de mul-
tiples transferts verticaux (lent) et horizontaux (rapide) par un, ou plu-
sieurs, étages de sortie. Dans le cas du CCD pleine trame 3 phases (1.7
(a)), les charges collectées sont transférées par les pixels eux-mêmes par
les commandes de grille Φ1, Φ2 et Φ3 soit directement jusqu’au registre de
sortie (Fig. 1.8), soit jusqu’à une zone de stockage constituée par des re-
gistres CCD dotés de masquage optique. Dans ces cas, le transfert vertical
des charges par les pixels doit être effectué rapidement pour ne pas que
la lumière incidente altère les paquets de charge relatif à l’intégration. Une
autre contrainte de ce mode de fonctionnement est la nécessité de vider com-
plètement la matrice de pixel avant de pouvoir initier une nouvelle phase
d’intégration.

Ces limitations pour les applications d’imagerie rapide ont été surmon-
tées par les arrangements interlignes (1.7 (b)) pour lesquels les charges col-

3Ces diffusions constituent pour les capteurs CMOS des systèmes anti-éblouissemnt
naturels qui « absorbent » le surplus de charge non collectés par le photosite totalement
chargé
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H
O

R
L

O
G

E
S

 V
E

R
T

IC
A

L
E

S

HORLOGES HORIZONTALES

+1registre 
horizontal

diode de 
lecture

signal 
vid o

pixel

Fig. 1.8: Architecture d’un capteur CCD pleine trame

lectées par la photodiode sont directement transférées via des grilles de
transfert vers un registre CCD vertical recouvert de métal. Le débit de don-
née du capteur est donc directement lié au temps de transfert des registres
verticaux et du registre horizontal vers le noeud de lecture et du nombre de
pixels de la matrice. C’est pour cette raison que des architectures à multiples
registres horizontaux complexifiant les circuits externes sont proposées pour
répondre aux applications à fort débit d’image et haute résolution. L’archi-
tecture des CCD conduit donc à cadencer les registres horizontaux à des
fréquences élevées pour assurer le flux vidéo demandé ce qui impose de
concevoir des amplificateurs de sortie de bande passante élevée.

Les nouvelles applications embarquées d’imagerie rapide haute résolu-
tion risquent donc d’atteindre les limites technologiques des capteurs CCD
dont les amplificateurs de sortie d’architectures limitées doivent répondre
au compromis de bande passante, facteur de conversion4, bruit, temps de
réponse. On peut imaginer a terme que les capteurs CCD ne proposent
à terme que des solutions hybrides externalisant notamment les fonctions
d’amplification et de traitement sur des technologies CMOS ou bipolaires
(Analog Front End) pouvant être intégrés dans le même bôıtier.

Une autre grande problématique de ces capteurs est la puissance consom-
mée induite par le nombre transfert et les niveaux de tension de commande
qui est incompatible avec le concept de « système embarqué » et l’augmenta-
tion en température du circuit qui en résulte et dégrade les performances en

4La diode de lecture des CCD est constituée à la fois de la diffusion flottante propre-
ment dite et des capacités d’entrée des transistors constituant l’amplificateur de sortie
dont les valeurs augmentent avec leur taille
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bruit du capteur. Cependant des niveaux de bruits remmenés à l’entrée de
quelques dizaines d’électrons « rms » sont annoncées pour des bandes pas-
santes de quelques dizaines de mégahertz [20]. L’intégration des fonctions
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de détection, de conversion charge-tension, d’amplification et d’adressage
à l’intérieur des pixels des capteurs CMOS offre à ces derniers des poten-
tialités standards bien plus avancées. Dans un premier temps, en mode de
lecture standard (balayage ou rolling), le signal de sortie des pixels d’une
ligne (signal et référence) est stocké par les circuits d’échantillonnages de
chaque colonne (Fig. 1.9).

Les signaux échantillonnés sont ensuite amplifiés dans chaque colonne
et transmis via le bus de sortie horizontal au monde extérieur à la cadence
des colonnes. La ligne suivante est ensuite sélectionnée et le processus de
lecture se poursuit jusqu’à la fourniture de l’image complète de la scène,
c’est à dire lorsque la totalité des lignes de la matrice ont été adressées.
Cette organisation ligne colonne décorrélée offre plusieurs avantages aux
capteurs CMOS :

• possibilité de fonctionner nativement à des cadences images supé-
rieures à celles des CCD

• accès direct à des pixels ou à des zones d’intérêt (fenêtrage)
• faibles contraintes de bande passante pour le suiveur intra-pixel
• réduction de la bande équivalente de bruit de la châıne de lecture au

plus prés de la génération du signal
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• indépendance du niveau de bruit électronique, de la taille de la ma-
trice et de la fréquence image dont la cadence n’est assurée que par
l’adressage vertical

Les circuits de lecture intégrés dans les architectures des APS standards per-
mettent d’effectuer, suivant le type de pixel utilisé, les fonctions de double
échantillonnage corrélé ou non dont le principe de fonctionnement est ex-
pliqué par la mise en oeuvre des pixels photodiodes et photomos.

Le double échantillonnage consiste à stocker à la fois le niveau de si-
gnal (après intégration) et de référence (reset de la diode de lecture) des
pixels. Ce double échantillonnage est dit corrélé si l’on stocke ces niveaux
de tension au cours de la même trame et non corrélé si les niveaux sont
échantillonnés sur deux trames différentes. Alors que le pixel photomos au-
torise le double échantillonnage corrélé grâce à son noeud de stockage (Fig.
1.10 (b) et 1.6 (b)), les pixels photodiode « 3T » ne permettent d’effectuer
qu’un double échantillonnage non-corrélé, les niveaux de signal et de réfé-
rence étant pris respectivement sur des trames successives (Fig. 1.10 (a) et
1.6 (a)). L’autre avantage des pixels photomos est leur possibilité de fonc-
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Fig. 1.10: Chronogramme de lecture et évolution de la tension de sortie des pixels
photodiode (a) et photomos (b)

tionner en mode « lecture instantanée » (en anglais snapshot) grâce à leur
fonction d’obturateur électronique (en anglais electronic shutter) nécessaire
pour s’affranchir des distorsions d’image et des effets de flou introduits par
la lecture de type balayage dans le cas de l’imagerie de scènes rapides.



40 Les capteurs CMOS, vers les processeurs d’image intégrés

En effet alors que l’effet de flou en mode balayage peut être corrigé par
l’adaptation du temps d’intégration de chaque ligne (mode balayage im-
briqué) induisant une perte de données conséquente, le mode à obturateur
électronique, permet d’ajuster librement le temps d’intégration et d’aug-
menter la cadence vidéo si toutefois les circuits de stockage et de lecture
sont correctement dimensionnés.

Le principe de fonctionnement est similaire à celui des pixels CCD inter-
lignes. Il consiste à effectuer l’intégration du signal lumineux et le transfert
en fin d’intégration du signal de sortie de chaque pixel vers leur noeud de
stockage interne simultanément pour tous les pixels de la matrice. L’effica-
cité d’obturation de ces pixels traduisant leur faculté à ne pas intégrer de
lumière pendant la phase de lecture ne peut s’optimiser qu’au détriment du
facteur de remplissage du pixel (masquage optique de la zone de stockage,
isolation par caisson de la diffusion constituant le noeud de stockage).

Les capacités MOS sont souvent remplacées par des photodiodes dans
la majorité des pixels snapshot pour s’affranchir du mauvais coefficient de
transmission optique du polysilicium. Cependant, dans ce cas on effectue
un équilibrage des charges (partage de charges) au lieu d’un transfert de
charge entre la photodiode et la diode de lecture. Le signal échantillonné
sur la diode de lecture est alors bruité notamment par le phénomène de
couplage d’horloge (commande de grille du transistor de transfert VTX) et
d’injections de charge. De plus, dans ce mode de lecture, il n’est pas possible
d’intégrer aisément le procédé de lecture CDS (le reset et la lecture étant
simultanés) ce qui induit des performances en bruit moindres. Des solutions
améliorant artificiellement la sensibilité des pixels photodiodes snapshot ont
toutefois été proposées en ajustant la tension de grille du transistor de trans-
fert durant la phase d’intégration [21].

L’architecture de pixel pinned-photodiode est très prometteuse puisqu’elle
allie l’efficacité du transfert de charge, une meilleure sensibilité que les pixels
photomos et des performances en courant d’obscurité accrue.

Les pixels à grille de transfert, de conception et de routage plus com-
plexes que les pixels « 3T » (Fig. 1.6) offrent potentiellement aux capteurs
CMOS des performances en bruit de lecture bien meilleures que celles des
CCD [22].

Leur faible facteur de remplissage, la mauvaise transmission optique des
grilles polysilicium des capacités MOS (pixel photomos), le coût de fabri-
cation des procédés à microlentilles, et l’aspect non standard des procédés
de fabrication des photodiodes pinned contribuent encore aujourd’hui à la
popularité des pixels « 3T » des capteurs CMOS [23].

Contrairement à la technologie CCD, la réduction de la finesse de gra-
vure et des tensions d’alimentation de la technologie CMOS ainsi que la
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bibliothèque de circuits aujourd’hui disponible et toujours renouvelée aussi
bien pour la conception de fonctions analogiques et numériques promet aux
APS un avenir certain car adapté à l’évolution des besoins commerciaux.

Cependant la diminution des tensions d’alimentations conduit à la ré-
duction de la dynamique des capteurs dont la limite basse est fixée par leur
niveau de bruit global.

1.3.2 Les défis d’intégration

Les forts niveaux de bruit des capteurs CMOS comparés à ceux des CCD
ont contribué à la prédominance de ces derniers dans le monde de l’imagerie
numérique. Des procédés de lecture dédiés et des artefacts technologiques
ont permis au fil des années de réduire ce niveau de bruit pour atteindre
des performances proches de celles des CCD.

Il est cependant nécessaire d’adresser aujourd’hui, devant la forte densité
d’intégration de fonctions numériques au voisinage de la matrice photosen-
sible, les problématiques de compatibilité électromagnétiques et notamment
de couplage par le substrat pour assurer l’avenir des capteurs CMOS dans
le domaine des applications embarquées.

Nous étendrons dans ce chapitre la notion de bruit à l’ensemble des
signaux non désirés se superposant au signal utile. Cette définition englobe
donc le bruit électronique relevant de fluctuations aléatoires de grandeurs
physiques et les perturbations électromagnétiques d’aspect déterministes car
liées aux commutations synchrones ou asynchrones des circuits.

1.3.2.1 Les sources de bruit dans les imageurs CMOS

Les diverses sources de bruit mises en jeu dans les imageurs CMOS
depuis la photodétection jusqu’à la délivrance du signal utile sont illustrées
figure 1.11.

Les sources de bruit du pixel
Les sources de bruit du pixel sont les bruit de grenaille, le bruit de reset

de la diode de lecture et les bruits thermiques et de scintillement (flicker ou
en 1/f) du suiveur NMOS intra-pixel.

Le bruit de grenaille est dû à la granularité de l’électricité, c’est à dire à
la non-uniformité du courant. Il intervient lorsque les porteurs franchissent
une barrière de potentiel de façon aléatoire suivant une loi de Poisson. C’est
un bruit blanc qui se manifeste donc dans les dispositifs à jonction (diodes,
transistors bipolaires) et sa densité spectrale de puissance est directement
proportionnelle au courant traversant la jonction (DSPgr = 2qI avec q la
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Fig. 1.11: Les différentes sources de bruit électronique dans les capteurs CMOS
standard

charge de l’électron et I le courant traversant la jonction). Dans le cas des
imageurs CMOS, ce bruit est lié à la fois au courant photonique et au courant
d’obscurité dû à la génération thermique de charges dans le pixel. Le courant
d’obscurité augmente fortement avec la température et à une distribution
spatiale non-uniforme sur l’ensemble des pixels de la matrice. Le bruit de
grenaille issu du courant photonique (bruit photonique) est inévitable et
constitue la source de bruit dominante à fort flux (Fig. 1.13).

Le bruit de grenaille issu du courant d’obscurité ne peut être réduit qu’en
diminuant le courant d’obscurité lui-même soit en diminuant la température
soit par conception et dimensionnement de photosites à faible génération
thermique (photodiode NWELL) ou modification du procédé de fabrication
(photodiode pinned, interface oxyde-semiconducteur, pureté cristalline du
substrat, profils de température). Il reste un problème majeur et constitue,
avec le bruit temporel de la châıne de lecture, la limite basse de la dynamique
des capteurs (Fig. 1.13).

Le bruit de reset provient des fluctuations du courant par effet ther-
mique du transistor effectuant le reset de la diode de lecture. Sa densité
spectrale de puissance est inversement proportionnelle à la valeur de la ca-
pacité équivalente de la diode de lecture et proportionnel à la température
(DSPrst = kT/C avec k la constante de Boltzmann). Il est parfois appelé
« bruit kTC ».

Le bruit de scintillement est aussi appelé « bruit en 1/f » à cause de
l’allure de sa densité spectrale suivant une décroissance en 1/f . Il est présent
dans les transistors au même titre que le bruit thermique provenant de
l’agitation thermique des porteurs dans le matériau. La densité spectrale
de puissance du courant de bruit thermique est inversement proportionnelle
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à la valeur de la résistance de la portion de conducteur traversée par les
particules et proportionnelle à la température (DSPth = 4kT/R).

Les sources de bruit du circuit de lecture colonne
On retrouve les sources de bruit des transistors constituant les suiveurs

colonne et l’impact des transistors d’échantillonnage sur le bruit des capa-
cités de stockage des colonnes. Les valeurs de ces capacités, supérieures à
celle de la diode de lecture diminuent cependant l’influence du bruit kTC.

Il a été montré que la contribution majeure en bruit dans les APS effec-
tuant une lecture de type CDS est le bruit thermique du transistor suiveur
intra-pixel [24]. Le procédé CDS permet en effet d’annuler le bruit en 1/f
généré par le transistor effectuant le reset de la diode de lecture alors qu’il
double les puissances de bruit thermique et n’a aucun effet sur le bruit en
1/f du suiveur PMOS des circuits de lecture colonne.

Bruit fixe de la châıne de lecture
les non-uniformités des paramètres des transistors MOS utilisés dans les

pixels ou les circuits de lecture colonne sur l’ensemble de la matrice (tension
de seuil, courants, transconductance) induisent du bruit spatial sur l’image
fournie par le détecteur. La variation des tensions de seuil des transistors,
pouvant atteindre une dizaine de millivolts, est la source de bruit dominante.

le bruit fixe (FPN pour Fixed Pattern Noise) d’un imageur CMOS ma-
triciel se compose du bruit fixe de pixel et du bruit fixe de colonne. Le
bruit fixe de pixel est corrigé efficacement par le procédé de lecture CDS, le
bruit fixe de colonne dont l’impact sur l’image se traduit par la présence de
rayures verticales sur l’image reste dominant.

Ce bruit de colonne provient de la différence d’offset entre les deux sui-
veurs colonne amplifiant les niveaux de signal et de référence. Il peut être
réduit par le procédé d’échantillonnage par double différence (DDS pour
Double Delta Sampling) qui nécessite une légère modification du circuit de
lecture et la réalisation de deux échantillonnages par pixel qui augmente le
bruit temporel de lecture. Les sources de bruit abordées dans ce paragraphe
limitent à la fois la plage d’utilisation (plage de linéarité) du capteur et sa
dynamique (Fig. 1.13) et dégradent de manière notable la qualité de l’image.
Toute source de bruit supplémentaire est à considérer pour préserver les per-
formances en plancher de bruit dans la plage des applications faible flux.
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Fig. 1.12: Impact du bruit fixe de colonne
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1.3.2.2 Les interférences électromagnétiques et le couplage de
bruit par le substrat

Les imageurs CMOS standards intègrent les fonctions d’adressage depuis
la génération des chronogrammes jusqu’au décodage des signaux de sélection
à destination de la logique d’accès des pixels et des circuits de lecture. Des
fonctions numériques ayant une activité de commutation synchrone avec
le balayage et la lecture de la matrice coexistent donc dans les APS avec
les fonctions de photodétection et d’amplification du signal. Ces signaux
numériques sont susceptibles de se coupler en mode rayonné ou conduit aux
signaux ou alimentations analogiques, par leurs interconnexions métalliques
respectives, et ainsi induire des phénomènes transitoires pouvant dégrader
l’intégrité du signal de sortie des imageurs.

Or, le comportement semiconducteur du substrat supportant à la fois
les circuits numériques et analogiques induit de nouveaux phénomènes de
couplage regroupés sous l’appellation « bruit par le substrat » qu’il est né-
cessaire d’appréhender pour l’étude de la compatibilité électromagnétique
des capteurs d’image CMOS. Ces phénomènes de couplages dont nous dé-
velopperons les mécanismes dans le chapitre suivant, ont tout d’abord été
mis en évidence dans les circuits mixtes analogique / numérique tel les
convertisseurs analogiques numériques, où les circuits hyperfréquence et ont
pour principal effet de modifier localement le potentiel de substrat. Ceci est
particulièrement critique pour les imageurs CMOS car ces variations de po-
tentiel peuvent affecter à la fois le processus de photodétection en modifiant
les profils de potentiel au voisinage des photosites et les performances des
transistors.

Les variations du potentiel de substrat (ou « substrate bounce ») n’a pas
seulement lieu dans les imageurs CMOS. Il a été observé dans les capteurs
CCD et a notamment affecté les performances du capteur CCD constituant
le système d’imagerie de la sonde Cassini5. Ce problème intervient pour
les CCD rapides et provient des courants de porteurs majoritaires (trous
dans un substrat P) évacuée de la zone de la capacité MOS par sa polarisa-
tion en forte déplétion. Les fluctuations sont d’autant plus importantes que
les tensions de grille sont élevées et que l’impédance du chemin de courant
de porteurs majoritaires est élevée. De plus, l’impact du bruit de substrat
sur la sensibilité des CCD est double puisqu’il affecte à la fois l’efficacité
de collection des pixels mais aussi l’efficacité de transfert définit comme le
rapport entre le nombre de charges transférées et le nombre de charge ini-
tialement contenu dans le puits. La phase initiale de l’efficacité de transfert

5La sonde Cassini fait partie de la mission américano-européenne Cassini-Huygens
lancée le 15 octobre 1997
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et le confinement du paquet de charge sont en effet fortement dépendants
de la répartition de potentiel dans le substrat. Affecter la phase de transfert
dans les CCD est critique étant donné le nombre de transfert à effectuer
depuis le pixel jusqu’au noeud de lecture.

Ces courants de porteurs minoritaires sont aussi présent à moindre échelle
dans les imageurs CMOS dont les tensions de polarisation, la surface et
la profondeur des zones de déplétion sont moins importantes. Les niveaux
de bruit de substrat risquent cependant d’atteindre des niveaux prohibitifs
dans les APS qui deviennent au-delà de la fonction de détection d’image des
processeurs d’image. Plusieurs aspects sont à considérer :

• la résolution, toujours croissante, des capteurs
• l’augmentation du débit image
• la part des fonctions numériques vis-à-vis de la surface totale du circuit

ou du pixel
• l’évolution de la technologie CMOS (scaling)

Les capteurs CMOS du commerce atteignent aujourd’hui des résolutions
approchant 15 millions de pixels [25]. Il en résulte donc d’autant plus de
commutations et des circuits numériques plus complexes pour la lecture de
la matrice de pixels. De plus, à débit d’image constant, ces hautes résolutions
requièrent l’augmentation des fréquences d’horloge. Des capteurs 8 millions
de pixels à 30 images par seconde sont par exemple cadencés à des fréquences
voisines de 100MHz [26].

Les systèmes d’imagerie rapides du commerce (jusqu’à 500 images/s) à
base de capteur CMOS, de fréquence d’horloge élevée (proche de 70MHz)
utilisent de plus le mode à obturateur électronique pour lequel tous les pixels
de la matrice sont sélectionnées, mis à zéro et lus au même moment. Ceci
résulte en un bruit de commutation d’autant plus important (SSN pour
Simultenous Switching Noise) et susceptible d’être injecté dans le substrat.

Depuis l’apparition de la technologie CMOS, des interfaces numériques
et des fonctions de traitement d’image avancées, nécessitant dans un premier
temps de réaliser la conversion analogique numérique des valeurs des pixels
directement sur la puce, d’abord par colonne et aujourd’hui au sein du pixel,
ont été intégrées. Ceci induit la complexification de la châıne de lecture
analogique du pixel dont les performances en bruit doivent être optimisées
et la présence d’une activité de commutation autre que la sélection du pixel
au plus prés de la zone photosensible.

Les fonctions de traitement aujourd’hui disponibles sur les processeurs
d’image CMOS du commerce (correction gamma, balance des blancs, cor-
rection d’offset, suppression du scintillement, encodage jpeg temps réel) re-
quièrent de plus des architectures numériques complexes de processeur et
des débits de données importants. On trouve dans la bibliographie des ar-
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chitectures de capteur CMOS haute dynamique, grand débit d’image ou à
fonctionnalités avancées (filtrage, détection de contour, imagerie 3D) dont
les pixels ont des facteurs de remplissage inférieurs à 15% (plus de 100 tran-
sistors dans le pixel !), des architectures de processeurs numériques à bus
rapides déportés par colonne (architecture SIMD pour Single Instruction
Multiple Data) ou des circuits de compression et radiofréquence pour la
transmission des images par voie radio [27] [28] [29] [30].

Enfin, comme nous le verrons dans le chapitre suivant l’évolution des
procédés de fabrication CMOS conduit à l’augmentation des phénomènes
de couplage de bruit par le substrat pour l’ensemble des circuits à venir.
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[21] G. P. I. M. Wäny, « CMOS image sensor with nmos-only global shut-
ter and enhanced responsivity », IEEE Trans. Electron Devices, vol. 50,
p. 57–62, 2003.

[22] J. L. L.J. Koslowski, D. Stanley et A. Tomasini, « Tehorical basis
and experimental confirmation : why a CMOS imager is superior to a
ccd », in SPIE, vol. 3698, p. 388–396, 1999.



BIBLIOGRAPHIE 51

[23] J. F. M. Bigas, E. Cabruja et J. Salvi, « Review of CMOS image
sensors », Microelectronics Journal, p. 1–19, 2005.

[24] Y. Degerli, Etude, modélisation des bruits et conception des circuits
de lecture dans les capeturs d’images à pixels actifs CMOS. Thèse
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Chapitre 2

Le couplage de bruit par le
substrat : mécanismes et
impact sur les imageurs CMOS

Le couplage de bruit par le substrat ou couplage substrat est relatif aux
perturbations électriques générées par des circuits dits bruyants ou agres-
seurs, pouvant être reçues par des circuits dits sensibles ou victimes par l’in-
termédiaire du substrat commun. Son étude doit donc à la fois appréhender
les mécanismes d’injection de bruit, de transport et enfin de réception via
le substrat.

Nous aborderons dans une première partie l’ensemble des mécanismes
du couplage substrat pour ensuite mieux comprendre les stratégies de mo-
délisation et les techniques de garde communément adoptées.

Après avoir placé la problématique du couplage substrat dans le cadre
des imageurs CMOS nous présenterons la démarche d’étude que nous avons
adoptée.

2.1 Les mécanismes du couplage de bruit par

le substrat

La première publication relative à l’étude du bruit de substrat remonte
à 1978. Elle démontre que les transitoires de courant lors de la commutation
de circuits numériques induisent des variations non mâıtrisées des tensions
de seuil des transistors NMOS à contacts substrats auto polarisés 1, par la

1Les transistors à contacts substrats auto polarisés avaient été développés pour réduire
les variations de tension de seuil des transistors et réduire la densité d’interconnexions
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variation de leur potentiel de substrat [1]. Le couplage substrat a ensuite
été analysé dans le domaine des circuits mixtes, des circuits radiofréquences
et des circuits de puissance.

D’une manière générale, les circuits bruyants sont ceux qui réalisent des
fonctions de commutation de signaux haute fréquence ou de puissance, les
circuits sensibles étant les circuits analogiques de polarisation ou d’amplifi-
cation.

2.1.1 Mécanismes d’injection

On distingue trois principales sources d’injection de perturbations dans
le substrat : le couplage capacitif des noeuds de commutation au substrat,
le couplage ohmique du bruit d’alimentation au substrat et le phénomène
d’ionisation par impact.

2.1.1.1 Injection capacitive

Des courants peuvent être injectés dans le substrat à travers les capacités
parasites entre les noeuds commutant à haute fréquence et le substrat (Fig.
2.1). Ces capacités peuvent être de diverses natures :

• Capacité de jonction des électrodes des transistors numériques (drain,
source, capacité de grille)

• Capacité de jonction des caissons NWELL des transistors PMOS sur
substrat P et des caissons P des transistors NMOS sur substrat N

• Capacité d’interconnexions métalliques au substrat (routage et com-
posants passifs)

Les valeurs des capacités de jonction mises en jeu seront d’autant plus im-
portantes que les dimensions des jonctions (globalement des transistors)
seront grandes.

Dans le cas des interconnexions métalliques, le modèle du condensateur
plan peut être utilisé et il montre que les capacités parasites seront d’autant
plus importantes que le niveau d’interconnexion sera bas (épaisseur d’oxyde
faible) et que la surface des interconnexions en regard avec le substrat sera
importante.

D’une manière générale, la résistance du substrat entre les points de
polarisation du substrat ou des caissons et les jonctions des transistors est
relativement faible en regard des impédances des capacités. On considère
donc le couplage capacitif responsable de l’injection de courant dans le sub-
strat. Les amplitudes de ces courants seront d’autant plus grandes que les
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valeurs des capacités et les tensions d’alimentation seront élevées et que les
temps de transitions seront faibles (Fig. 2.1).

VDDVSS

P

P+

N+

P

Nwell

Oxyde

Polysilicium

Cm

PMOSNMOS

Fig. 2.1: Le mécanisme d’injection capacitive (cas d’un inverseur CMOS)

2.1.1.2 Injection ohmique

Les commutations des circuits numériques en technologie CMOS in-
duisent des appels de courants sur leurs rails d’alimentation. Les transitoires
de courant générés interagissent avec les impédances parasites des intercon-
nexions d’alimentation depuis la puce jusqu’au circuit imprimé entrâınant
des variations de tensions d’alimentation (alimentation et masse) au ni-
veau du silicium (Fig. 2.2). Ce phénomène, principalement responsables de
l’émission conduite ou rayonnée des circuits intégrés, est appelé bruit d’ali-
mentation ou bruit de masse (en anglais power-supply voltage bounce ou
ground bounce).

En première approximation les variations des tensions d’alimentation
peuvent être évaluées en ne considérant que les inductances parasites des
rails d’alimentation et des interconnexions au niveau bôıtier et circuit im-
primé (Linterco) ainsi que le nombre de commutations simultanées (N) inter-
venant lors du fonctionnement du circuit (Fig. 2.2). Le bruit d’alimentation
est donc d’autant plus important que l’amplitude des appels de courants,
l’impédance des rails d’alimentation et le nombre de commutations simul-
tanées sont élevés et que les temps de transitions sont courts.

Les briques de base numériques ou cellules standards de base fournies
par les fondeurs utilisent, pour optimiser la densité d’intégration, les mêmes
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rails d’alimentation pour polariser les contacts de source et de substrat des
transistors couplant ainsi de manière ohmique le bruit d’alimentation au
substrat ou aux caissons des transistors (Fig. 2.2).

Les variations de potentiel induites dans le substrat seront donc d’autant
plus grandes que le bruit d’alimentation sera élevé et que les impédances
des contacts substrats des cellules numériques seront faibles.
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P+
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Nwell

Oxyde

Polysilicium
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∆Vsub

∆Vwell
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+ + + 
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Iionisation

PMOSNMOS

zce

Fig. 2.2: Les mécanismes de couplage ohmique au substrat et d’ionisation par
impact (cas d’un inverseur CMOS)

2.1.1.3 Ionisation par impact

Le phénomène d’ionisation par impact prend naissance dans la zone de
pincement du canal des transistors MOS saturés. Le fort champ électrique
qui règne dans cette zone de charge d’espace peut fournir assez d’énergie
aux porteurs du canal pour qu’ils ionisent par choc les atomes du réseau
cristallin et créent ainsi des paires électrons-trou [2]. Ces porteurs sont ap-
pelés « porteurs chauds ». On assiste au phénomène d’avalanche dans le cas
ou les porteurs ainsi créés ont suffisamment d’énergie pour ioniser à leur
tour les atomes du réseau cristallin (Fig. 2.2).

Dans le cas d’un transistor MOS, les électrons générés par ionisation
par impact seront majoritairement captés par le drain du transistor, les
trous eux pourront diffuser dans le substrat créant un courant de porteurs
majoritaires dénommé courant de substrat.
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Un phénomène d’ionisation par impact secondaire des porteurs majori-
taires circulant au voisinage de la jonction drain-substrat peut créer à son
tour de nouvelles paires électrons trous. L’apport supplémentaire de trous au
courant de substrat est négligeable mais les porteurs minoritaires générés
peuvent influer sur le courant de fuite de grille des transistors. L’expres-
sion du courant de substrat dû à l’ionisation par impact dans un transistor
NMOS est donnée par équation 2.1 (Cf. [3], page 62) :

Isub =
Ai

Bi

· Ids · (Vds − Vdsat) · exp

(

− Bi · ld
Vds − Vdsat

)

(2.1)

avec :
• Ai et Bi les coefficients d’ionisation respectivement en cm−1 et V ·cm−1

• Vds et Vdsat respectivement les tension drain-source et de saturation
du transistor en V

• Ids le courant de drain du transistor en A
• ld la longueur d’ionisation effective en cm (longueur de la région de

fort champ électrique)

L’amplitude de ce courant est fortement dépendante de la tension de satu-
ration du transistor et du courant qui le traverse. Ce phénomène est négli-
geable pour les transistors PMOS, le coefficient d’ionisation des trous étant
beaucoup plus faible que celui des électrons.

2.1.1.4 Autres mécanismes

La génération thermique de porteurs dans la zone de déplétion des jonc-
tions polarisées en inverse induit un courant inverse ou courant de satura-
tion. L’amplitude de ce courant varie avec la valeur de la tension inverse
appliquée à la jonction et met en évidence une résistance parallèle équiva-
lente à la jonction dont les valeurs dans les technologies actuelles avoisinent
1TΩ [4]. On peut donc négliger en dynamique l’impact de la variation du
courant inverse des diodes devant le phénomène d’injection capacitive.

Le courant de fuite de grille a lieu dans la zone de « recouvrement »

du drain et de la grille des transistors. Dans le cas des transistors NMOS,
les électrons de valence du drain peuvent, sous l’effet du champ électrique
régnant dans cette zone, franchir par effet tunnel l’interface oxyde semicon-
ducteur. Les trous ainsi créés dans le drain sont repoussés dans le substrat
et contribuent au courant de substrat [5]. Les électrons chauds générés dans
la zone de pincement du canal peuvent contribuer à ce courant de fuite de
grille s’ils subissent l’influence du champ électrique vertical de la zone de
déplétion du drain ou s’ils quittent le canal et sont injectés dans l’oxyde
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par collisions. Tout porteur minoritaire, qu’il soit créé par ionisation par
impact secondaire ou par phénomène d’électroluminescence, peut participer
au courant de grille des transistors.

Le phénomène d’électroluminescence correspond à l’émission de lumière
par le silicium sous l’effet des porteurs chauds créés dans la zone de fort
champ des transistors MOS. Ces porteurs chauds dissipent, en effet, leur
excès d’énergie par émission de photon (transition radiative). Le photon
émis peut ensuite, générer des paires électrons-trou par effet photoélectrique
dans le substrat et donc du courant de substrat.

Contrairement au phénomène d’ionisation par impact où le phénomène
de génération de charge est localisé (longueur d’ionisation et longueur de
diffusion), la zone d’impact de ce phénomène n’est absolument pas mâıtrisée
puisqu’elle dépend de la longueur d’onde du photon émis et de sa trajectoire
(rôle des couches superficielles des technologies CMOS). Ce phénomène, est
souvent négligé dans l’étude du bruit de substrat.

L’importance relative de ces phénomènes d’injection a évolué avec l’es-
sor des technologies de fabrication CMOS. Puri avait en effet construit un
modèle purement capacitif [1] pour modéliser l’injection de courant dans le
substrat par les noeuds commutant des circuits d’entrée/sortie, des circuits
numériques et des arbres d’horloge.

Les phénomènes d’ionisation par impact et mécanismes annexes sont
souvent négligés dans l’étude du couplage substrat devant l’importance des
phénomènes transitoires d’injection capacitive et ohmique.

Il a en effet été montré que les valeurs moyennes des courants induits
par couplage capacitif sont d’un ordre de grandeur supérieur à ceux créés
par l’ionisation par impact dans le cas d’un simple inverseur chargé polarisé
par des lignes d’alimentation idéales [4]. Alors que les courants induits par
ionisation par impact sont toujours positifs, les courants induits par cou-
plage capacitif sont positifs ou négatifs selon la transition de tension vue
sur le noeud d’injection. Le rapport d’amplitude des valeurs transitoires de
ces courants dépasse donc un ordre de grandeur.

Le couplage capacitif est d’autant plus dominant que les temps de tran-
sition des signaux sont faibles. Or, la tendance suivie par la réduction des
dimensions en technologies CMOS tend à diminuer ces temps de transition.
De plus, le courant d’ionisation par impact diminue de manière exponen-
tielle avec la tension d’alimentation et pourra donc être négligé devant l’effet
du couplage capacitif ou ohmique pour les technologies à venir [6].

Il a été montré que le couplage ohmique du bruit d’alimentation au
substrat est le phénomène d’injection de bruit prédominant [7], [8], [9], [10].
Ceci s’explique par le comportement fortement inductif des interconnexions
métalliques utilisées pour la mise en bôıtier des circuits. Van Heijningen et
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al. montrent par exemple que le bruit d’alimentation devient dominant pour
des valeurs d’inductances parasites des rails d’alimentation proches de 2nH
[11]. Alors que les technologies de bôıtiers à fils de bonding présentent des
inductances minimales de 2nH, les contacts des technologies de type BGA
(flip-chip) ont des inductances parasites de l’ordre de 30pH. Cependant le
routage interne du bôıtier a aussi un comportement fortement inductif et il
en est de même pour les pistes des circuits imprimés.

Ainsi, si l’on considère l’environnement global d’interconnexion d’un cir-
cuit intégré, la valeur critique de 2nH est souvent dépassée.

Des phénomènes cumulatifs relatifs aux appels de courants respectifs
de l’ensemble des circuits numériques sur les même rails d’alimentation ac-
croissent l’importance relative du bruit d’alimentation pour le circuits com-
plexes. Les noeuds d’injection du bruit d’alimentation apportent de plus à
ce phénomène une répartition géométrique étendue alors que le couplage
capacitif est un phénomène trés localisé pouvant présenter des effets de
compensations intrinsèque à l’architecture du circuit.

Le bruit d’alimentation est généré par les multiples appels de courant de
chaque cellule standard. Ces courants, délivrés soit par l’alimentation exté-
rieure au circuit, soit par phénomène de découplage localisé, circulent et se
cumulent sur l’ensemble des rails d’alimentation du circuit. Les variations
de potentiel d’alimentation en résultant vont donc se propager de manière
synchrone sur la surface de la puce occupée par les contacts substrats de
toutes les cellules standards même si celles-ci ne sont pas actives à cet ins-
tant. L’impédance globale vue depuis la broche d’alimentation du circuit au
substrat est donc implicitement faible, aggravant ainsi le couplage du bruit
d’alimentation au substrat.

De plus, la présence de capacités dans le réseau d’alimentation, en pa-
rallèle des inductances parasites des interconnexions, créent des réseaux ré-
sonnants qui amplifient, chacun au voisinage de sa fréquence de résonance,
du réseau le bruit d’alimentation.

Dans le cas du couplage capacitif, seuls les noeuds commutant injectent
du courant dans le substrat. Le courant injecté par une jonction en inverse
peut soit se propager dans le substrat, soit être capté par le contact sub-
strat local de la cellule numérique ou une jonction inverse voisine subissant
une variation de potentiel de polarité opposée. De plus Badaroglu et al. ont
montré que les évolutions technologiques suivies selon l’ITRS vont augmen-
ter l’importance du couplage de bruit d’alimentation au substrat rendant
les autres phénomènes négligeables [6] en considérant l’évolution des para-
mètres suivants :

• réduction de la tension de saturation des transitors ;
• réduction de la capacité de jonction par unité de surface ;
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• augmentation du dopage des caissons P des transistors NMOS ;
• augmentation de la densité de courant d’alimentation par unité de

surface ;
• augmentation moindre du nombre de circuits d’entrées sorties dispo-

nibles ;
• augmentation de l’inductance des interconnexions pour la mise en bôı-

tier des circuits ;
• diminution des temps de transition ;

2.1.2 Mécanismes de propagation du bruit dans le
substrat

Pour des niveaux de dopage moyen (1015 At· cm−3) le substrat silicium
peut-être considéré comme purement résistif pour des perturbations de fré-
quences inférieures à 10 GHz.

Au-delà, la permittivité diélectrique du silicium qui confère au substrat
un comportement capacitif, doit être prise en compte.

L’effet de peau peut enfin intervenir dans l’étude du couplage substrat
pour des signaux de très haute fréquence (fréquences supérieures à 100 GHz
pour un dopage substrat de 1015 At · cm−3). La complexité des profils de do-
page des substrats utilisés en technologies CMOS rend difficile l’évaluation
des impédances au sein du substrat.

Nous présentons dans ce paragraphe les éléments phénoménologiques
permettant de comprendre les chemins de propagation dans les deux tech-
nologies de substrat aujourd’hui utilisées par l’industrie microélectronique :
les substrats faiblement dopés ou résistif (en anglais substrat bulk) et les
substrats épitaxiés sur substrat conducteur.

Les premiers éléments de réponse qui constituent encore aujourd’hui la
base de compréhension des phénomènes de propagation de perturbations
dans le substrat ont été apportés en 1993 par D.K. Su et al. [12].

2.1.2.1 Les substrats résistifs

Les substrats peu dopés ont classiquement un dopage sous la zone ac-
tive proche de 1015 At. cm−3 (Fig. 2.3 (a)). Pour des contraintes d’isolations
électriques entre transistors adjacents des zones iso types de dopage supé-
rieur au substrat local sont implantées à la surface du substrat sous l’oxyde
de champ (zone de field-implant ou p-channel stop).

Dans ce type de substrat, les chemins de courant entre noeuds bruyants
et sensibles sont assez uniformes dans toute l’épaisseur du substrat et se
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concentrent en surface via les chemins moins résistifs créés par les zones de
p-channel stop (Fig. 2.3).

L’uniformité du dopage de ces technologies de substrat rend, contraire-
ment aux substrats épitaxiés, le phénomène de couplage substrat dépendant
de la distance entre les noeud d’injection et de réception.

Il a été en effet montré que le bruit couplé diminue linéairement avec la
distance [13].

Un placement routage pertinent, à l’image de ceux préconisés pour le
circuits imprimés, consiste à éloigner les blocs numériques des blocs analo-
giques pour cette technologie de substrat.

P+ P Oxyde
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Colle poxy

contact m tallique
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0
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m

(a) (b)

Fig. 2.3: Les substrats résisitifs : structure (a) et chemins de courant (b)

2.1.2.2 Les substrats epitaxiés sur substrat conducteur

Dans cette technologie, une couche de silicium faiblement dopée (1014

à 1015 At. cm−3) d’épaisseur variable est obtenue par croissance (épitaxie)
sur un substrat fortement dopé (1019 At. cm−3) (Fig. 2.4 (a)).

Pour des distances supérieures à 4 fois l’épaisseur de la zone épitaxiée
entre les circuits agresseurs et victimes, il a été montré qu’aucun courant
ne circule dans la zone épitaxiée fortement résistive. Le courant traverse
verticalement cette zone pour se propager latéralement vers le noeud de
réception dans la profondeur du substrat conducteur. Pour des distances de
séparation inférieures, autant de courant passe par les deux zones.

L’aspect globalement moins résistif de cette technologie la rend plus
susceptible au couplage de bruit par le substrat.
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La présence de la zone fortement dopée en profondeur rend la propaga-
tion des courants de substrat indépendante de la distance, dans la mesure
où la condition de séparation énoncée auparavant est vérifiée.

Toute perturbation injectée par un noeud se verra donc transmise sans
atténuation au reste du circuit par la zone conductrice qui peut être consi-
dérée comme équipotentielle.
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Fig. 2.4: Les substrats épitaxiés : structure (a) et chemins de courant (b)

2.1.2.3 Evolutions technologiques

Les technologies de substrat épitaxiées préférées aux technologies résis-
tives pour faire face aux problèmes de latchup et pour la qualité cristalline
des substrats, notamment pour les applications d’imagerie, sont aujourd’hui
remplacées par des technologies résistives (bulk) pour des finesses de gravure
inférieures ou égales à 0.18µm.

Les zones « d’implant de champ » présentes dans les technologies dites
LOCOS sont aujourd’hui remplacées par des technologies STI (pour l’an-
glais Shallow Trench Isolation). Ce procédé consiste à isoler les circuits par
des tranchées de quelques microns de profondeur creusées dans le silicium et
remplies d’oxyde. Cette technique a pour avantages de se dérouler à basse
température (diminution des stress pour la structure cristalline), d’amélio-
rer la densité d’intégration des circuits et d’être une structure de garde
potentielle pour le couplage substrat.

Enfin la technologie « Silicium sur Isolant » ou SOI (pour l’anglais Sili-
con On Insulator) qui a pour avantages une meilleure densité d’intégration,



2.1 Les mécanismes du couplage de bruit par le substrat 63

l’annulation des phénomènes de latchup et la réduction des capacités de
jonction semble être très prometteuse en terme de réduction du bruit de
substrat.

Elle reste cependant trés couteuse et n’est pas encore commercialisée en
tant que technologie standard. Les substrats SOI souffrent de plus d’une
faible sensibilité à la lumière, toute charge générée sous l’oxyde ne pouvant
être collectées. Cette technologie de substrat n’est donc pas encore envisa-
geable pour la réalisation de capteurs d’image CMOS monolithiques.

2.1.3 Mécanismes de réception

Les courants de substrat dont les origines ont été développées section
2.1.1 induisent de par leur circulation des variations de potentiel locales
dans le substrat. La réception du bruit de substrat par les circuits sensibles
peut se faire de manière capacitive, ohmique ou par effet substrat.

2.1.3.1 Réceptions capacitive et ohmique

Ces mécanismes sont similaires à ceux décrits pour l’injection de bruit.
Les variations locales de potentiel de substrat peuvent injecter des tran-
sitoires de courant via les jonction polarisées en inverses des transistors
analogiques et ainsi perturber leur fonctionnement.

Dans le cas où les contacts substrats des circuits analogiques sont pola-
risés par des broches dédiées à un potentiel stable, ils peuvent devenir des
chemins de retour ohmiques pour le courant de substrat. L’interaction de
ces courants avec le réseau d’interconnexion depuis la puce jusqu’au circuit
imprimé modifiera la polarisation des transistors.

2.1.3.2 Effet substrat des transistors

La tension de seuil des transistors MOS est fortement dépendante du
potentiel de substrat. Ceci s’explique par le fait que la condition d’inversion
de la structure MOS, qui équivaut à un potentiel de surface Φs = 2Φfi se
trouve modifiée par la présence d’une différence de potentiel entre l’électrode
de source et le substrat.

Dans le cas où le potentiel de la source est supérieur au potentiel de sub-
strat (jonction source-substrat polarisée en inverse) les électrons créés dans
le canal seront aussitôt évacués par la source sous l’effet du champ élec-
trique de la zone de charge d’espace de la jonction. Dans ce cas le potentiel
de surface de la limite du régime d’inversion sera augmenté du potentiel
source-substrat (Φs = 2Φfi + VSB). Cette augmentation du potentiel de
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surface traduit l’augmentation du nombre d’électrons dans le canal d’inver-
sion et ainsi l’augmentation du nombre de charges positives sur la grille du
transistor nécessaires pour les compenser.

La tension de seuil du transistor augmente donc avec l’amplitude de la
tension source substrat. Les variations transitoires de la tension de seuil des
transitors analogiques engendrent des modifications de leur état de polari-
sation (∆Ids, ∆Vds) qui peuvent amoindrir les performances des circuits.

Cet effet peut être traduit par l’ajout une transconductance source-
substrat dans le modèle petit signal des transistors [14] page 17.

La diminution de la tension de seuil des transistors NMOS, lorsque la
tension source substrat devient négative, peut engendrer des commutations
parasites altérant le fonctionnement des circuits numériques ou placer éven-
tuellement ces transistors dans un état passant permanent même pour de
tensions de grille nulles. L’expression de la variation de tension de seuil fonc-
tion du potentiel source-substrat est donnée équation 2.1.3.2 ([15], pages 466
et 467).

∆VT =

√
2qǫsNA

Cox

(

√

2Φfi + VSB −
√

2Φfi

)

(2.2)

avec :
• q et εs respectivement la charge de l’électron (eV ) et la permittivité

diélectrique du matériau semiconducteur (F/cm)
• Cox la capacité d’oxyde de la jonction MOS (F/cm2)
• Φfi la différence de potentiel entre le niveau de Fermi intrinsèque et

le niveau de Fermi du semiconducteur dopé
Alors que le couplage capacitif peut devenir significatif à partir de quelques

mégahertz, l’effet substrat est surtout prédominant en basse fréquence. L’im-
pact de ces divers mécanismes de réception sera donc dépendant de la com-
position spectrale des perturbations du substrat qui, dans le cas de signaux
larges bandes, pourront engendrer le cumul des divers effets et rendre l’ana-
lyse complexe.

2.2 Stratégies de modélisation

La modélisation du couplage substrat s’attache à modéliser aussi bien
les sources d’injection, le transport et la réception du bruit de substrat.
Les modèles développés devant être intégrés dans les simulations fonction-
nelles des circuits intégrés complets, ils doivent répondre à un compromis
de précision et de simplicité pour être pris en compte par les simulateurs.
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2.2.1 Modèles d’émission et de réception du bruit de
substrat

Les mécanismes d’émission peuvent être abordés à différents niveaux
d’abstraction.

2.2.1.1 L’approche niveau transitor

Les modèles SPICE des transistors aujourd’hui disponibles prennent en
compte les divers mécanismes d’émission et de réception annoncés para-
graphe 2.1.1, à savoir le couplage capacitif (jonctions des transistors, capa-
cité de grille, diodes diffusées), l’ionisation par impact et l’effet substrat.

De plus, les outils d’extraction pour la rétro-annotation résistive ou
capacitive (résistances et capacités d’interconnexions, capacité de caissons
NWELL, diodes de protections contre les décharges électrostatiques ou ESD
de l’anglais Electrostatic Discharges) des circuits placés et routés sont au-
jourd’hui performants et permettent de compléter la description électrique
des circuits, conduisant ainsi à des simulations de plus en plus précises. Il est
donc tentant d’utiliser les simulations rétro-annotées pour la modélisation
de l’émission du bruit de substrat.

Cependant, les simulations au niveau transistor des circuits numériques
complexes ont des temps d’exécution prohibitifs, d’autant plus quand les
impédances parasites des interconnexions au niveau du silicium sont prises
en compte.

Il est de plus nécessaire de considérer l’ensemble des interconnexions
depuis la puce jusqu’au circuit imprimé pour une bonne modélisation des
mécanismes d’injection, ce qui alourdit encore les fichiers d’entrée des simu-
lateurs (ou netlist).

L’approche complète au niveau transistor est donc inadaptée au cas des
circuits complexes mais peut être utile pour la caractérisation ciblée des
blocs perturbateurs et victimes identifiés par le concepteur. Elle sera utilisée
pour la description des circuits analogiques sensibles.

2.2.1.2 L’approche macro modèle de bas niveau

L’objectif de cette méthode proposée par Van Hejningen et al. [16] [17]
[18] est de modéliser les cellules standards numériques (coeur numérique
et circuits d’entrée sortie) d’une même technologie par un réseau électrique
simple constitué par des sources de courants commandées et des impédances
parasites incluant un modèle de substrat localisé à l’environnement de la
porte logique.
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Ces macro modèles élémentaires à trois ports (alimentation positive, ré-
férence et port substrat) sont ensuite associés, en parallèle, à leur réseau
d’alimentation dont les inductances parasites sont prises en compte. La
simulation globale du modèle est menée grâce aux informations de com-
mutation extraites d’une première phase de simulation comportementale
enregistrant tous les évènements de commutation (nombre et types de com-
mutation et temps correspondant).

Cette technique de modélisation, basée à la fois sur des simulations
SPICE précises au niveau transistor, sur l’observation du dessin des masques
des cellules standards, sur des outils d’extraction et sur des simulations com-
portementales de haut niveau, est une des plus efficace qui soit proposée
aujourd’hui, que ce soit en terme de précision et de rapidité de simulation.

Elle demande cependant un fort investissement de caractérisation des
bibliothèques numériques, à la fois au niveau comportemental (génération
du fichier d’évènements de commutation) et au niveau transistor. En effet,
diverses plages de temps de transition et différentes configurations de charge
doivent être considérées pour rendre le modèle cohérent.

De plus les impédances parasites des interconnexions entre cellules sont
négligées et la mise en parallèle des capacités des caissons WELL, imposée
par le modèle, n’est pas vérifiée : les caissons des cellules adjacentes ayant
en général une surface de recouvrement non négligeable.

De plus, la modélisation des sources de bruit sous la forme de sources de
courant idéales néglige l’impact des variations des tensions d’alimentation
sur le bruit injecté.

Certains points remarquables émanant de ces divers travaux sont à no-
ter :

• toutes les commutations des portes logiques sont à considérer, même
celles n’entrâınant pas un changement d’état de leur sortie ;

• l’augmentation de la charge d’une porte ou celle des temps de transi-
tion des signaux en entrée diminue l’amplitude et augmente la largeur
de l’impulsion de courant transmise au substrat ;

• le bruit de substrat injecté provient principalement des commutations
simultanées des cellules du coeur logique et des circuits d’entrée sortie
(les pads d’alimentation doivent aussi être modélisés) ;

• il est nécessaire de compartimenter le circuit en sous blocs suivant leur
domaine d’horloge et leur alimentation ;

• les impédances parasites des interconnexions d’alimentation (fils de
bonding, bôıtier, circuit imprimé) induisent des fréquences de réso-
nance provoquant une augmentation du bruit de substrat de quelques
dizaines de dB
.
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Des macro modèles à l’échelle des cellules numériques basés sur des inter-
rupteurs idéaux chargés par leur résistance à l’état passant et des capacités
ont été proposés [19]. Ils ont pour avantage la prise en compte de l’effet
de charge des réseaux d’alimentation mais leur élaboration est essentielle-
ment manuelle contrairement au modèle « source de courant » extrait par
de simulations SPICE.

Récemment, un méthode automatisée (ADAMIN) basée sur des simula-
tions transitoires au niveau transistor des cellules numériques et l’extraction
des formes d’onde du courant en tout point du réseau d’alimentation du
bloc simulé, a été développée et validée sur différents circuits de test [20].
Les expressions analytiques des formes d’onde obtenues pour un jeu com-
plet de vecteurs de test, de temps de transition et de charge sont traitées
algorithmiquement linéarisées et réduites jusqu’à l’obtention du macromo-
dèle. L’aspect purement automatique de cette méthode est séduisant mais
il nécessite l’utilisation et la mâıtrise de simulateurs dont des informations
internes, généralement transparentes à l’utilisateur, doivent être exploitées.

2.2.1.3 L’approche macro modèle de haut niveau

Une analyse préliminaire du circuit à modéliser peut permettre d’élabo-
rer un modèle par bloc et non plus au niveau des cellules unitaires. Ce type
de modélisation a pour principaux avantages de n’être attaché à aucune
librairie technologique et de ne pas cumuler les erreurs comme les modèles
de bas niveau.

Une méthodologie de modélisation comportementale basée sur les pro-
balités de commutation dans un circuit numérique complet a été proposée
par Nagata et al. [21]. Elle néglige cependant le couplage ohmique du bruit
d’alimentation par le substrat et ne considère que l’injection capacitive. La
fonction de probabilité proposée repose sur la détermination empirique de
coefficients de pondération ce qui rend son exploitation non immédiate. Une
source de bruit, basée sur cette fonction probabiliste est ensuite implémen-
tée en VHDL-AMS et a pour entrée les évènements de commutation générés
lors d’une simulation comportementale Vérilog.

L’approche ICEM (pour l’anlais Integrated Circuit Emission Model) plus
pragmatique et plus ouverte, proposée comme standard à l’IEC, repose sur
la macro modélisation des circuits numériques par deux sous modèles dé-
nommés « Internal Activity » et « Passive Distribution Network » (Fig.
2.5).

Le premier sous modèle décrit l’activité de commutation interne du cir-
cuit en termes de courants absorbés. Le deuxième décrit le réseau d’im-
pédances parasites des rails d’alimentation du circuit, depuis le silicium
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jusqu’au circuit imprimé. Le modèle ICEM est principalement utilisé pour
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Fig. 2.5: Architecture de base du modèle ICEM

modéliser le bruit conduit ou rayonné par les circuit intégrés [22] mais il
s’applique aussi à leur caractérisation (standards de mesure [23], [24]) et à
la prédiction de leurs niveaux d’émissions conduites ou rayonnées.

Sa structure sous forme de blocs connectés par des ports internes (IP )
et externes (EP ), est tout à fait adaptée à des langages de description com-
portementaux analogiques comme VHDL-AMS [25]. L’extension du modèle
ICEM pour la simulation du couplage de bruit par le substrat a, de plus,
été proposée et validée par Valorge et al [26].

2.2.2 Modélisation électrique du substrat

La modélisation électrique du substrat peut aussi se faire sur divers
niveaux d’abstraction en fonction des informations technologiques connues
et mâıtrisées, du type de résultat souhaité et de la taille du circuit à simuler.

2.2.2.1 L’approche par différences finies

Elle consiste à discrétiser le substrat en éléments de volume, de dopage
uniforme, dont on cherche à déterminer le potentiel en résolvant l’équation
de Poisson et les équations de continuité dans le semiconducteur. La prise
en compte de ces trois équations conduit à la résolution de la loi d’ohm
généralisée en chaque point du réseau maillé en négligeant le courant de
diffusion devant les courants de conduction.

La résolution de 2.3 par méthode des différences finies conduit à l’ob-
tention d’un réseau maillé de résistances et de capacités.

ǫ
δ

δt
(▽ · E) +

1

ρ
▽ ·E (2.3)
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Ce type de simulation apporte une vision phénoménologique des mécanismes
de couplage mais il est totalement inadapté au cas des circuits intégrés de
grande dimension.

Un grand nombre de méthodes numériques de réduction des dimen-
sions des matrices d’impédance ou d’admittance obtenues par résolution
de l’équation 2.3 ont été proposées pour le développement d’outils d’extrac-
tions optimisés [13] pages 51 à 60, [14] pages 21 à 28 [27].

2.2.2.2 L’approche par éléments finis

Elle consiste à définir le substrat comme un empilement en trois dimen-
sions de couches diélectriques de résistivité uniforme et à résoudre par les
fonctions de Green les équations de continuité et l’équation de Poisson dans
chaque couche diélectrique.

Aprés avoir défini les ports substrat, c’est à dire les zones du substrat à
connecter au monde extérieur, on obtient, par intégration des fonctions de
Green sur la surface du port, les valeurs des potentiels électriques de surface
qui permettent de remonter aux valeurs de résistances et de capacité entre
deux ports [28], [29].

La formulation de la fonction de Green peut s’avérer complexe suivant
la topologie du substrat et entrâıner des problèmes de convergence lors du
calcul de l’intégrale double.

De plus, à cause de l’approximation de dopage uniforme dans chaque
couche, cette méthode ne permet pas de prendre en compte les profils de
dopage complexes des zones actives (caissons P, P-channel stop et caissons
N).

2.2.2.3 les formulations empiriques

La modélisation électrique du substrat nécessite d’identifier en premier
lieu les ports substrats mis en jeu dans le circuit (émission et réception) et
à cibler les chemins de courants prépondérants suivant le type de substrat
utilisé.

L’approximation purement résistive est tout à fait légitime dans bon
nombre d’applications (Cf. 2.1.2), elle permet de simplifier la description
électrique du substrat.

De plus l’évaluation, à l’aide d’outils d’extraction standards des vues pla-
cées/routées des circuits, des principales capacités (interconnexions, caissons
N, diodes de protection ESD) permet de décrire en première approximation
le substrat.
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De nombreuses formulations empiriques pour le calcul des résistances
du substrat entre deux contacts ohmiques sont proposées dans la littéra-
ture [30], [31], [32], [12] pour les deux technologies de substrat. Cependant
elles sont extrêmement dépendantes de la géométrie des contacts et de la
topologie du circuit, c’est à dire du type de profil de dopage séparant les
contacts.

De plus, dans le cas des circuits complets, des blocs de contacts substrat
ou des anneaux de garde sont le plus souvent à considérer ce qui change
considérablement la propagation du courant.

Dans le cas ou aucune information technologique relative au substrat
n’est disponible, les impédances du substrat peuvent être extraites expéri-
mentalement (mesures statiques ou paramètres S) et le modèle électrique
équivalent se limite à des réseau en π en deux dimensions entre contacts
adjacents [33], [7], [34], [9], [35].

2.2.3 Les outils commerciaux pour l’étude du bruit
de substrat

Les deux principaux environnements de travail pour la simulation de
procédés de fabrication, définition de structure en trois dimensions et simu-
lations électriques utilisant la méthode des différences finies sont les outils
de la suite Devedit et Atlas de chez SILVACO et Taurus-Medici de chez
SYNOPSIS. Leur mise en oeuvre pour des structures en trois dimensions
reste complexe.

Des solveurs de champ électromagnétiques (Comsol Femlab, Ansoft HFSS
et Q3D, CST microwave studio) sont aussi utilisables dans l’approximation
quasi statique pour l’extraction des impédances du substrat par résolution
des équations de maxwell. La difficulté de mise en oeuvre de ces outils réside
essentiellement dans la technique du maillage de la structure étudiée et du
choix des algorithmes de résolution.

L’outil de référence adapté aux simulations électriques de circuits com-
plets est sous licence CADENCE et s’appelle Substrate Noise Analyst. Il est
issu des travaux de Clement et al. [36] et permet à la fois de générer, à partir
du dessin des masques de fabrication d’un circuit, une netlist (résistances et
capacités) du substrat entre les ports définis au préalable et d’obtenir une
cartographie en deux dimensions du potentiel de substrat en surface.

La modélisation électrique des interconnexions se heurte aux mêmes pro-
blèmes que la modélisation de substrat, à savoir un bon compromis entre la
précision et le temps de simulation.
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Des outils comme Femlab, HFSS, Q3D, microwave studio, Agilent Mo-
mentum permettent d’extraire, sous condition de bonne mâıtrise de l’outil,
avec des temps d’extraction conséquent, des réseau d’impédances (R,L,C)
des interconnexions métalliques.

L’environnement de modélisation et d’extraction gratuit FastModel com-
prenant les outils FastHenry et FastCap est particulièrement adapté à l’ex-
traction respective des inductances propres et mutuelles et des capacités
mutuelles et à la masse de structures géométriques.

Cet outil, de prise en main simple et rapide donne des résultats précis
et consistant, vis-à-vis des outils précédemment cités, avec un temps d’ex-
traction très rapide [26]. La description des structures géométriques sous
forme de fichiers texte peut être automatisée via n’importe quel langage de
programmation pour faciliter la mise en oeuvre de l’outil.

2.3 Techniques de garde pour la réduction

du bruit de substrat

La stratégie de garde pour réduire le couplage substrat dans un circuit
doit être menée conjointement au niveau de la source de bruit, du transport
des perturbations et des circuits sensibles [37].

2.3.1 Réduction des phénomènes d’injection

La réduction des mécanismes d’injection passe par la diminution des
sauts de tension ou de courant générés par les circuits numériques.

Une première solution est l’utilisation de cellules numériques à commuta-
tion de courant qui réduisent les sauts de tension internes et ainsi diminuent
les appels de courant sur leurs rails d’alimentation [38], [39] au détriment
d’une consommation statique importante. Ce type de cellule n’est cepen-
dant pas disponible en standard dans toutes les technologies et demande
donc un effort de conception supplémentaire.

La diminution des sauts de tension provoqués par les circuits numériques
peut aussi être obtenue en diminuant les tensions d’alimentation, au prix, il
est vrai, d’une réduction de la vitesse.

Une solution simple pour éviter le couplage du bruit d’alimentation au
substrat consiste à polariser les contacts substrats des portes logiques par
des rails d’alimentation dédiés. Cette solution expérimentée par [9] montre
une atténuation de 6dB du bruit injecté dans le substrat. Elle nécessite
un effort de conception et l’assignations de pads d’entrée/sortie supplémen-
taires.
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Des techniques de conception basées sur l’optimisation des arbres d’hor-
loge [40] ou les circuits asynchrones [41] montrent aussi de bonnes perfor-
mances en terme d’émission de bruit par la réduction du phénomène de
commutations simultanées.

2.3.2 Réduction de la propagation par le substrat

Des solutions relatives au procédé de fabrication du substrat sont dis-
ponibles pour réduire la propagation des courants de substrat (Fig. 2.6).

Les substrats SOI (Fig. 2.6 (e)) apportent par exemple une bonne iso-
lation jusqu’à des fréquences de quelques gigahertz à partir desquelles le
couplage substrat capacitif devient non négligeable.

Les technologie STI (Fig. 2.6 (a)) peuvent aussi être utilisées pour dérou-
ter les courants de surface depuis les circuits agresseurs jusqu’aux circuits
victimes, cependant elle ne permet pas d’évacuer ces courants.

Basés sur la même idée, des anneaux de garde P− (Fig. 2.6 (a)) ne né-
cessitant pas de polarisation ont été proposés [34]. Les anneaux de gardes
ohmiques ou capacitifs [42] sont de bonnes solutions pour évacuer les per-
turbations respectivement de basse et haute fréquence (Fig. 2.6 (b) et (c)).
Leur efficacité est cependant dépendante de la qualité des interconnexions
les polarisant [13] et de la source de polarisation elle même qui doit être
spécialement dédiée à ces anneaux [43].

Des étapes de post-traitement chimiques des circuits visant à améliorer
la qualité de leur contact face arrière au bôıtier sont aussi efficaces pour
les substrats épitaxiés si les interconnexions du bôıtier polarisant leur face
arrière sont optimisées [26]. L’application de cette technique pour les tech-
nologies résitives nécessite un amincissement du substrat pour être efficace
[13], l’accès au contact face arrière via l’épaisseur du substrat constituant
un chemin trop résistif.

Les procédés de fabrication submicroniques proposent des technologies
de triple caisson (triple-well) ou de couche enterrée (burried layer) fournis-
sant des niveaux d’isolation élevés jusqu’à quelques gigahertz (Fig. 2.6 (f)
et (g)).

Des procédés technologiques non standards ont aussi été proposés pour
améliorer l’atténuation du couplage de bruit dans le substrat à des fré-
quences supérieures pour les circuits radio fréquence comme les poches N+
sur substrat P [44], les contacts substrats traversant (through wafer inter-
connect) [45] (Fig. 2.6 (h)) ou les cages de Faraday sur substrats SOI [46].
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Des solutions de garde actives comme les anneaux de garde actifs [47]
ou l’injection de perturbations déphasées dans le substrat [48] ont aussi été
proposées pour atténuer la propagation du bruit (Fig. 2.6 (d)).

L’ajout d’un circuit actif à un anneau de garde ohmique a pour effet
d’atténuer d’autant plus le bruit que le gain de l’amplificateur est important.
La limitation de fréquence de cette technique de garde est imposée par la
bande passante de l’amplificateur. Des efforts de conception sont à apporter
à l’amplificateur qui doit avoir une bonne immunité au bruit de substrat et
des tensions de polarisations dédiées stables.

L’approche d’injection de bruit déphasé est complexe à mettre en oeuvre
et n’apporte que peu d’atténuation. Elle repose à la fois sur un système de
détection très large bande des transitoires de courant de substrat et un
circuit d’injection bruit déphasé correctement dimensionné.

2.3.3 Immunité des circuits analogiques

Les circuits analogiques sensibles sont souvent intégrés dans des caissons
de protection. Le bruit de substrat induisant majoritairement des pertur-
bations de mode commun et de tensions d’alimentation aux circuits analo-
giques, il est conseillé d’adopter des architectures différentielles à fort taux
de réjection de mode commun et de bruit d’alimentation [49].

2.4 Cadre d’étude pour les capteurs d’image

Comme nous l’avons vu au chapitre 1, page 23, les capteurs d’image
CMOS sont constitués de zones photosensibles pour la conversion photon-
électron, de circuits analogiques d’amplification et de circuits numériques
d’accès, de commande, voire de traitement du signal.

On voit figure 2.7 que le bruit de substrat peut être injecté soit par les
circuits logiques internes au pixel ou se trouvant à la périphérie de la matrice
photosensible (décodeurs lignes et colonnes, séquenceurs). Leur fonctionne-
ment induit des variations de potentiels de substrat pouvant affecter à la
fois la matrice de pixels et les circuits de lecture associés. Les mécanismes
de réception potentiels sont :

• réception capacitive par la jonction équivalente de la photodiode, ou
modification de son profil de potentiel durant l’intégration ;

• réception capacitive par les jonctions des transistors sources de courant
polarisant les suiveurs intra-pixel NMOS et de sortie PMOS ;

• effet substrat sur les transistors source commune des suiveurs NMOS
et PMOS ;
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• réception ohmique par les contacts de masse des circuits de lecture ;
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Fig. 2.7: Bilan des sources de bruits de substrat et des circuits victimes dans un
capteurs d’image CMOS standard

Le potentiel de substrat jouant un rôle important sur l’efficacité de col-
lection des zones photosensibles, nous avons choisi dans un premier temps
de nous focaliser sur l’impact du bruit de substrat sur le processus de photo
détection.

Enfin, nous avons étudié l’impact du bruit de substrat sur le fonctionne-
ment d’un imageur CMOS standard. Cette étude a pour objectif de d’iden-
tifier les circuits ou signaux agresseurs et leurs mécanismes de couplage au
substrat, les principaux circuits victimes et l’impact de leur réception de
bruit de substrat sur la qualité de l’image du capteur.

Nous déduirons de ces deux études une méthode de modélisation per-
mettant de prendre en compte le couplage substrat dans la conception des
capteurs d’image CMOS.
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Chapitre 3

Analyse et modélisation du
couplage de bruit par le
substrat au niveau du
photodétecteur

Nous avons choisi dans un premier temps d’analyser l’impact du cou-
plage de bruit par le substrat sur le processus de photo détection à la base
de la création du signal utile pour les capteurs d’image. La démarche expéri-
mentale suivie pour mettre en évidence le couplage de bruit par le substrat
est d’abord présentée. Les analyses à la fois quantitatives et qualitatives
du couplage de bruit par le substrat au niveau de photodiodes isolées sont
ensuite menées. Nous abordons enfin la méthodologie de modélisation em-
ployée, basée sur le concept ICEM, qui nous a conduit à l’élaboration d’un
macro modèle comportemental complet du couplage de bruit par le substrat.

3.1 Mise en évidence du couplage de bruit

par le substrat

La mise en évidence du couplage de bruit par le substrat nécessite la
conception d’un système de mesure adapté aux mesures très bas niveau
assurant un environnement électromagnétique sain depuis la puce sous test
jusqu’à l’appareil de mesure. La conception et la mise en œuvre d’un tel
système sont présentées dans les paragraphe suivant.
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3.1.1 Problématique

3.1.2 Cadre d’étude

Le couplage de bruit par le substrat a déjà été mis en évidence dans
le cas de circuits mixtes dont les fréquences de fonctionnement et/ou les
consommations de puissance des circuits numériques agresseurs sont élevées
(cf. CHAP.2). De nombreuses études basées sur la mesure de paramètres S
(principalement du module des coefficients de transmission) cherchent à ca-
ractériser la quantité de bruit couplé par le substrat et les performances
de structures de garde passives entre des contacts substrats ou autres dif-
fusions isolées. Les expérimentations menées dans le cas réel de circuits
mixtes évaluent l’impact de perturbations injectées dans le substrat par
des circuits numériques sur les performances de circuits analogiques voisins.
Certaines cherchent de plus à retrouver, à l’aide de détecteurs spécifiques, la
forme d’onde de la perturbation injectée dans le substrat. Nous avons choisi
d’aborder l’étude du bruit de substrat sur le processus de photodétection
sous ce dernier angle afin d’apprécier les mécanismes de couplage.

Or, les circuits numériques embarqués dans les capteurs CMOS stan-
dards ont souvent des consommations moyennes inférieures à celles des cir-
cuits analogiques et des fréquences de fonctionnement ne dépassant que
rarement la centaine de Mégahertz. Il est donc nécessaire de considérer
l’étude du bruit de substrat dans les domaines de l’électronique de moyenne
fréquence et de faible puissance.

3.1.2.1 Démarche expérimentale

La démarche expérimentale suivie, depuis la conception du système de
mesure jusqu’à sa mise en oeuvre, pour la mise en évidence du bruit de
substrat au niveau d’un photodétecteur doit répondre à plusieurs objectifs :

• être adaptée au cadre d’étude des capteurs d’image ;
• assurer la bonne qualité et la répétabilité des mesures du bruit de

substrat ;
• dégager les paramètres critiques relatifs aux mécanismes de couplage

et aux techniques de garde.
Les circuits de test réalisés pour cette étude se composent d’un couple
agresseur-victime représentatif du fonctionnement des capteurs d’image en
terme de fréquence de fonctionnement, de puissance consommée, et de struc-
tures photoréceptrices. Ils ont été développé pour obtenir, par mesure en
courant, la signature spectrale ou temporelle du bruit couplé par le substrat
à la réponse des photodétecteurs seuls.
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Des précautions de conception depuis les circuits jusqu’au banc de me-
sure complet garantissent la qualité des mesures du bruit de substrat en
amoindrissant l’impact de perturbations conduites ou rayonnées par les in-
terconnexions, les appareils de mesure ou l’environnement extérieur sur la
mesure.

L’effet du bruit de substrat ainsi isolé est de plus mesuré via divers
amplificateurs pour s’assurer de la validité de la mesure.

Enfin, l’importance de la technologie de substrat, notamment des pro-
cédés de fabrication dédiés aux imageurs CMOS, et l’effet des structures de
garde simples sur le couplage substrat sont aussi évalués.

3.1.3 Les véhicules de test

La figure 3.1 décrit le placement et le routage des deux séries de circuits
conçus pour notre étude nommés TEST5 et TEST6. La source de bruit de
commutation est identique pour les véhicules TEST5 et TEST6 alors que les
photodétecteurs sont de types et de dimensions différents (cf. 3.1.3.2, page
86). Ainsi nous pourrons dégager de cette étude des éléments de comparaison
entre les types de photodiode ainsi qu’un facteur d’échelle concernant les
photodiodes des circuits TEST6. Les deux séries de circuits de test sont
fabriquées sur quatre technologies de substrat différentes disponibles chez le
fondeur Austria Microsystem en finesse de gravure 0.35µm (AMS 0.35µm),
4 niveaux de métal.

La première est une technologie résistive « bulk » standard, les trois
autres sont des technologies épitaxiées optimisées pour les capteurs d’image
dont la profondeur de la couche épitaxiée vaut 7µm (« epi7 »), 10µm (« epi-
10 ») et 14µm (« epi14 »).

Tous ces circuits sont montés dans des bôıtiers céramiques ouverts PGA84.
Les bôıtiers céramiques de type PLCC et PGA sont en effet majoritairement
utilisés pour les circuits imageurs.

3.1.3.1 Le circuit numérique agresseur

Notre source de bruit est un oscillateur en anneau constitué de 601 in-
verseurs de milieu de gamme de la librairie AMS 0.35µm en terme de temps
caractéristiques et de puissance consommée (Fig.3.2 (a)). L’intérêt de la
structure en anneau est qu’elle ne nécessite aucun apport d’excitations ex-
térieures susceptibles de rayonner par les fils de bonding et ainsi de parasiter
la mesure du couplage de bruit par le substrat.

La fréquence de fonctionnement de l’oscillateur est configurable dans la
gamme 1MHz à 10MHz en contrôlant, par les signaux COM1 et COM2, la
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charge de chaque étage inverseur et ainsi leur temps de transition (Eq.3.1).

Fosc =
1

2 · N · td
(3.1)

avec N le nombre d’étages de l’oscillateur en anneau et td le temps de
transition de chaque étage.

Le circuit est réparti en trois lignes de 200 inverseurs (201 pour la der-
nière) et nous utilisons les capacités parasites de routage des rails de métal
connectant le dernier inverseur d’une ligne au premier inverseur de la ligne
suivante pour émuler la commutation des « drivers de ligne » souvent utili-
sés dans les architectures d’APS standards pour la sélection ou le reset des
pixels d’une ligne (Fig.3.2 (b)). Les fréquences d’oscillation et les consomma-
tions moyennes de l’oscillateur sont résumées dans le tableau 3.1. La forme

COM1 COM2 Cload Fosc P
1 1 450fF 1.2MHz 5.7mW
1 0 300fF 1.9MHz 6.6mW
0 1 150fF 3.2MHz 5.9mW
0 0 2fF 9.8MHz 4.42mW

Tab. 3.1: Performances de l’oscillateur en anneau

d’onde, obtenue par simulation, du courant consommé à 9.8MHz par l’oscil-
lateur est représentée figure 3.3. On y distingue clairement la contribution
des étages inverseurs simples et celle des inverseurs de fin de ligne. Notre
source de bruit de substrat est donc représentative de l’activité numérique
d’un imageur CMOS standard, intégrant les fonctions de séquencement, de
décodage et d’accès, en termes de puissance consommée et de fréquence de
fonctionnement.

3.1.3.2 Photodiodes victimes

Les circuits victimes sont des photodiodes de grande dimension. Nous
avons choisi de nous concentrer sur des structures isolées de type photodiode,
qui sont les photosites les plus employés dans les APS, et notamment les
photo diodes NWELL qui présentent un meilleur rendement quantique.

Notre objectif étant d’obtenir une signature du bruit de substrat sur le
photocourant de la photodiode seule, il nous était indispensable de pouvoir
isoler nos structures photoréceptrices et de les lire en courant afin de s’assu-
rer que le bruit mesuré était celui couplé au photodétecteur seul. La taille
des photodiodes a été choisie pour s’assurer qu’à la fois le photocourant
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Fig. 3.3: Forme d’onde du courant consommé par l’oscillateur à 9.8MHz

généré et le niveau de couplage de bruit de substrat seraient suffisamment
important pour dépasser le rapport signal à bruit de notre circuit de lecture
en courant.

Le tableau 3.2 rappelle les dimensions et les capacités équivalentes des
photo diodes implémentées sur les différents types de substrat selon le mo-
dèle BSIM3V3 et les paramètres technologiques fournis par le fondeur. Les
valeurs de capacités sont données pour une polarisation à 0V des photo-
diodes, cas représentatif des mesures en courant.

Les paramètres fournis concernent la technologie « bulk » et la tech-
nologie « epi10 ». L,l sont respectivement la longueur et la largeur de la
structure et Ctot la capacité totale de la photodiode.

Nom Type L × l Ctot
(µm·µm) (pF)

Bulk Epi
BigPhd N+ 500 × 250 118 111
BigPhd Nwell 500 × 250 11 28
BigPhd1 Nwell 282 × 287 7 18
BigPhd2 Nwell 248 × 248 5 14
BigPhd3 Nwell 198 × 198 4 9
BigPhd4 Nwell 171 × 171 3 7

Tab. 3.2: Caractéristiques des photodiode victimes des circuits TEST5 et TEST6
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3.1.3.3 Structures de garde et stratégie de routage

Chacun des circuits agresseur-victime est entouré d’anneaux de garde
P+ et NWELL (Fig. 3.1) qui sont les seules structures de garde disponibles
vis-à-vis du bruit de substrat en technologie AMS0.35µm.

Les photodiodes BigPhd1 à 4 sont simplement entourées d’un anneau
P+, l’anneau NWELL entourant la photodiode BigPhd constituant une
structure de garde suffisante entre l’oscillateur et ce groupe de photodiode.
Ces différents anneaux sont polarisés via des pistes de métal et des pads
dédiés pour s’assurer de leur efficacité.

Afin de s’affranchir d’interférences électromagnétiques non souhaitées
entre interconnexions, les signaux analogiques et numériques sont routés
avec une distance de garde maximale en utilisant des niveaux de métal
différents. Les niveaux de métal supérieurs sont préférés pour minimiser les
capacités parasites entre ces signaux et le substrat.

Enfin nous avons séparé les circuits d’entrée/sortie (ou pad) analogiques
et numériques en deux blocs pour éviter tout phénomène de crosstalk au
niveau de leurs interconnexions métalliques (ou padring).

3.1.4 Le système de mesure

Le système de mesure comprend la carte de test supportant le circuit, les
préamplificateurs courant et tension large bande et les appareils de mesure.
Il est placé en cage de Faraday sur un plan de masse en laiton relié à la
masse du réseau électrique de la cage. Le banc est piloté par un ordinateur
via une interface GPIB pour l’automatisation des mesures spectrales. (Fig.
3.4).

3.1.4.1 La carte de test

La carte de test a été conçue au laboratoire d’électronique de Supaero.
Sa conception suit les mêmes recommandations que celle exprimées pour la
réalisation des véhicules de test.

Elle supporte à la fois des mesures 1Ω (IEC61967-4) [1], des mesures
TEM (IEC61967-2) [2] pour la caractérisation du bruit conduit et rayonné
par le circuit intégré et des mesures transimpédance pour la lecture en cou-
rant de la photodiode.

Considérations pour les mesures bas niveau
Les considérations publiées dans la littérature [3], [4], [5] en matière d’in-

tégrité de signal et de compatibilité électromagnétiques ont été suivies pour
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Fig. 3.4: Phtotographie du banc de mesure en cage de Faraday

la conception de la carte de mesure. A ce titre, chaque tension d’alimenta-
tion ou de polarisation des anneaux de garde est délivrée par un régulateur
faible bruit dédié et est découplée par des condensateurs de type CMS au
plus prés des broches du bôıtier supportant le véhicule de test. Le routage
des masse suit les considérations communément employés pour le report sur
carte de circuits mixtes sensibles [6]. Deux plans de masse associés respecti-
vement aux signaux analogiques et numériques et court-circuités au niveau
des régulateurs sont en effet réalisés pour amoindrir le couplage par impé-
dance commune et garantir des références de tension stables. Les plans de
masse et la carcasse des appareils de mesure sont de plus connectés en plu-
sieurs points au plan de masse en laiton du système de mesure pour garantir
une référence de mesure stable.

Compatibilité au standard de mesure IEC61967
Nous avons suivi les méthodes standards de la norme IEC61967 pour la

mesure des perturbations conduites et rayonnées par nos circuits de test sur
la gamme de fréquence 150KHz-1GHz.

La mesure 1Ω permet de caractériser l’émission conduite par un circuit
intégré sur ses rails d’alimentation. Le principe est de réaliser une « sonde
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de mesure » qui consiste en une résistance de 1Ω placée entre la broche de
masse du circuit et le plan de masse de la carte de test et une résistance de
49Ω entre la broche de masse et un connecteur coaxial 50Ω pour l’adaptation
d’impédance (Fig.3.5). Cette technique permet de mesurer, au bornes de la

1Ω

49Ω

Vdd

SMA

Vss

Sonde 1Ω

Ivss

C.I

Fig. 3.5: Principe de la mesure 1Ω

résistance de shunt, l’image du courant consommé par le circuit lors de son
fonctionnement.

La mesure en cellule TEM couvre la partie rayonnée des perturbations
électromagnétiques de notre circuit. Pour la mesure TEM, la carte de test
supportant le circuit à caractériser est placée sur l’ouverture de la cellule
TEM, coté composant vers l’intérieur de la cellule (Fig.3.6). A l’intérieur de
la cellule, une ligne microstrip adaptée 50 Ω dont une extrémité est terminée
par une charge 50 Ω capte le champ électromagnétique émis par le circuit
sous test en mode Transverse Electro magnétique « TEM ».La mesure se
fait en connectant l’autre extrémité de la ligne à un analyseur de spectre ou
un oscilloscope. Pour être compatible avec cette mesure, la carte doit avoir
une dimension de 10 cm par 10 cm et un plan de masse sur sa périphérie
pour assurer la reprise du blindage de la cellule TEM. De plus, le composant
doit être placé seul sur la face inférieure au centre de la carte.

Mesures transimpedance du photocourant de la photodiode
La mesure transimpédance permet d’observer en « temps réel » la signa-

ture du bruit couplé par le substrat au photocourant de la photodiode. La
technologie AMS0.35µm ne disposant pas de structures de gardes avancées
pour le bruit de substrat, nous avons choisi de déporter le circuit transim-
pédance au niveau de la carte de test. Ces circuits doivent présenter, pour
notre application, des rapports signal sur bruit élevés sur une large bande
de fréquence.

Nous avons choisi de développer un circuit transimpedance spécifique à
base de composants discrets pour s’adapter aux faibles courants délivrés par



92 Etude du bruit de substrat au niveau du photodétecteur

Vers appareil de mesure

Carte sous test

Fig. 3.6: Banc de mesure utlisant une cellule TEM

les photodiodes placées en obscurité. Ceci nous permet de plus de compa-
rer les mesures obtenues avec celles d’un préamplificateur transimpédance
commercial et ainsi valider le principe de la mesure.

La conception de notre amplificateur transimpédance se heurte aux com-
promis de gain, bande passante et niveau de bruit. Nous avons choisi pour
cela une architecture à deux étages dont les détails de conception et les per-
formances sont détaillées en annexe B. Sur le circuit imprimé, la cathode
de la photodiode peut être routée soit vers l’entrée du circuit transimpé-
dance dédié, soit vers un connecteur SMA pour utiliser le préamplificateur
HCA200 du commerce.

3.1.4.2 Instrumentation

Nous avons utilisé des préamplificateurs faible bruit, large bande, en
tension et en courant, pour réaliser nos mesures 1Ω et transimpédance.
Ces mesures sont effectuées dans les domaines fréquentiels et temporels res-
pectivement par un analyseur de spectre (Agilent4395) de bande passante
500MHz et un oscilloscope (Lecroy Wave-Master 8600A) de bande passante
6GHz et de fréquence d’échantillonnage 40GS/s.

Préamplificateur transimpédance
Ce préamplificateur est un des rare à proposer un gain élevé (20 kV/A)

sur une bande passante de 200MHz. Il est initalement prévu pour des ap-
plications de communications optique haut débit et est donc adapté à des
photodiodes de faible capacité équivalente. Or, la valeur de cette capacité
influe grandement sur les performances des circuits transimpédance et peut
même induire de l’instabilité. Nous avons donc caractérisé les performances
de ce circuit dans les configurations de charge de notre application. Les
performances du circuit sont aussi consignées annexe B.
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Préamplificateur en tension
Ce préamplificateur dispose d’une bande passante commutable de 20MHz

et 200MHz et d’un gain en tension de 10 à 60dB. Il sera principalement
utilisé pour les mesures 1Ω.

3.1.5 Mise en oeuvre du système de mesure, premiers
résultats

3.1.5.1 Mise en oeuvre

Le système de mesure automatisé a été mis en oeuvre dans un premier
temps pour caractériser le bruit conduit par l’oscillateur sur ses rails d’ali-
mentation à chacune de ses fréquences de fonctionnement. Ces mesures ont
été effectuées dans le domaine fréquentiel et temporel pour l’ensemble des
véhicules TEST5 et TEST6 en analysant l’impact des structures de garde.

Il a été ensuite utilisé pour évaluer la signature spectrale du bruit couplé
à la photodiode en obscurité et sous éclairement en utilisant alternativement
les deux circuits transimpédance. Pour ce faire, toutes les fréquences de
fonctionnement de l’oscillateur et les configurations de garde au substrat
ont été testées.

3.1.5.2 Validation du système de mesure

La figure 3.7 montre les enveloppes spectrales du phototocourant obte-
nues à l’aide du circuit dédié à composants discrets et du préamplificateur
HCA200, la photodiode étant sous illumination et générant un photocourant
de 2µA.

La qualité et la fiabilité des mesures en courant sont validées par le
fait que l’erreur moyenne sur l’amplitude des harmoniques du photocourant
mesuré avec les deux circuits est de 1.3dB. Cette erreur, relativement faible
peut provenir d’incertitudes lors de la caractérisation des préamplificateurs
mais aussi de leurs propres caractéristiques. Le préamplificateur HCA200
fournit en effet des mesures plus bruitées à cause de son bloc d’alimentation
et du fait que la référence de mesure n’est connectée à ce circuit que par le
connecteur SMA. Le circuit dédié est polarisé par des régulateurs linéaires,
la carte étant alimentée sur batterie et profite du plan de masse de la carte.

De plus, les mesures en éclairement et en obscurité montrent le même
niveau de bruit couplé donc nous resterons dans la configuration en obscurité
plus pratique pour la mesure et utilisant le préamplificateur à composants
discrets pour le reste de la campagne de mesure.
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Fig. 3.7: Enveloppes spectrale du photocourant de la BigPhd N+/P sur « epi10 »

obtenues avec les deux circuits transimpédances

3.2 Analyse du couplage de bruit par le sub-

strat au niveau du photodétecteur

Le système de mesure étant validé, nous nous attachons dans cette partie
à analyser les phénomènes d’injection, de transport et de réception de bruit
de substrat pour nos circuits de test.

3.2.1 Mécanisme d’injection de bruit dans le substrat

La comparaison des mesures 1Ω et transimpédance montre, pour tous
les véhicules de test, une forte corrélation entre le spectre des perturbations
conduites par l’oscillateur sur ses rails d’alimentation et le bruit couplé à
la photodiode (Fig.3.8) pour toutes les fréquences de fonctionnement de
l’oscillateur aussi bien en éclairement qu’en obscurité.

Cette signature de bruit commune, illustrée figure 3.8 dans le cas du
véhicule TEST5 pour la photodiode BigPhd N+, se distingue à la fois par
les amplitudes relatives de ses harmoniques paires et impaires et par un
phénomène de résonance aux environ de 170MHz. L’analyse de ce spectre
d’émission particulier est menée paragraphe 3.3.2, page 108.

Ceci semble indiquer que le mécanisme prépondérant d’injection de bruit
dans le substrat est le couplage ohmique au substrat du bruit d’alimen-
tation par les contacts de masse ou ground bounce. En effet, les cellules
standards numériques constituant l’oscillateur polarisent les contacts sub-
strats des transistors complémentaires via leurs rails d’alimentation. Ainsi
le bruit d’alimentation (SSN pour Simultaneous Switching Noise) généré
par l’interaction entre les courants de commutation et l’impédance des rails
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Fig. 3.8: Comparaison des spectres des mesures 1Ω et transimpedance BigPhdN+
@ 1.2MHz sur substrat « bulk »

d’alimentation de l’oscillateur se couple au substrat soit de manière ohmique
par les contacts substrats des transistors NMOS, soit de manière capacitive
par l’intermédiaire des caissons NWELL des transistors PMOS.

La prédominance de ce mécanisme s’explique à la fois par la structure
de l’oscillateur, les impédances propres du réseau d’alimentation et celles le
connectant au substrat.

En effet, les appels de courant les plus importants se produisent lors de
la commutation des étages inverseurs de fin de ligne plus chargés (Fig.3.2,
page 87). Le routage de l’oscillateur minimise donc par nature l’injection
capacitive de bruit dans le substrat par les interconnexions des trois étages
inverseurs de fin de ligne.

De plus la structure particulière de l’oscillateur en anneau peut per-
mettre d’annuler partiellement la contribution par injection capacitive des
drains des transistors numériques au substrat d’un étage par ceux de l’étage
suivant commutant en sens opposé. Ce phénomène est d’ailleurs utilisé pour
construire des systèmes actifs de réduction de bruit de substrat [7]. Le bôı-
tier PGA84 et les fils de bonding utilisés pour câbler la puce ont un com-
portement fortement inductif favorisant les phénomènes de résonance qui
accroissent fortement le bruit d’alimentation « ground bounce ».

Enfin, les capacités parasites entre les rails d’alimentation numériques,
les drains des transistors et le substrat sont relativement faibles compara-
tivement à celles des caissons NWELL des cellules standards au substrat.
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Celles-ci résultent en effet de la mise en parallèle de 600 capacités de jonc-
tion des caissons NWELL de chaque cellule standard au substrat ainsi que
des capacités de jonction des protections contre les décharges électrosta-
tiques des pads. Le couplage capacitif, par l’intermédiaire des caissons, du
bruit d’alimentation au substrat domine donc l’injection capacitive par les
jonctions des transistors. Le couplage ohmique est d’autant plus prépondé-
rant que l’impédance entre le noeud d’injection et le substrat est faible car
constitué de la mise en parallèle de 600 contacts ohmiques au substrat.

Le couplage du bruit d’alimentation au substrat, prépondérant dans nos
circuits, est considéré comme le phénomène majeur qu’il faudra adresser dès
aujourd’hui et dans le futur pour minimiser les effets du couplage de bruit
par le substrat[8]. C’est pourquoi nous avons choisi d’utiliser et d’étendre la
macromodélisation de type ICEM pour modéliser le couplage de bruit par
le substrat dans nos circuits de test mais aussi plus généralement dans les
imageurs CMOS.

3.2.2 Mécanisme de réception du bruit de substrat

Les photodiodes de nos circuits se couplent nativement au substrat local,
qui constitue leur anode, de manière capacitive. Les variations locales du
potentiel de substrat, induites par le bruit d’alimentation de l’oscillateur, in-
jectent donc dans la photodiode des courants parasites d’autant plus grands
que leurs capacités de jonction équivalentes sont importantes.

Le tableau 3.3 donne les valeurs des capacités équivalentes des photo-
diodes obtenues par mesure au capacimètre HP4240. Ces mesures prenant
en compte les capacités parasites du bôıtier et des pads, de valeur moyenne
3.3pF, les valeurs présentées dans le tableau sont corrigées par ce facteur.
On note que ces valeurs sont du même ordre de grandeur que celles obtenues

Nom Type L × l Circuit Ctot
(µm·µm) (pF)

Bulk Epi14 Epi10 Epi7
BigPhd N+ 500 × 250 TEST5 131 123
BigPhd Nwell 500 × 250 TEST6 23 18 21
BigPhd1 Nwell 282 × 287 TEST6 18 16 13
BigPhd2 Nwell 248 × 248 TEST6 18 14 13
BigPhd3 Nwell 198 × 198 TEST6 15 12 11
BigPhd4 Nwell 171 × 171 TEST6 15 11 10

Tab. 3.3: Capacités mesurées des photodiode victimes des circuits TEST5 et
TEST6
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tableau 3.2 par les modèles BSIM3V3 et les paramètres du fondeur mais sont
globalement supérieures. Ceci s’explique par les variations des paramètres
technologiques suivant le lot de fabrication et l’inexactitude des modèles de
simulation fournis.

On ne peut, de plus, comparer rigoureusement les résultats obtenus pour
les véhicules de la série TEST6 sur substrat épitaxié « epi7 » « epi14 » avec
les modèles et paramètres fournis qui ne sont relatifs qu’à la technologie
« epi10 ».

L’écart d’amplitude moyen de 14.1dB entre les spectres de bruit couplé
par le substrat aux photodiodes BigPhd N+ et NWELL de même dimension
sur substrat « bulk » est dans le rapport des valeurs des capacités correspon-
dantes de 15.2dB (Fig.3.9). Il n’est pas constant sur l’ensemble du domaine
fréquentiel car les signatures du bruit conduit de l’oscillateur ne sont pas
rigoureusement identiques pour les deux circuits issus de lots de fabrication
différents. Les circuits TEST6 disposent de plus de pads numériques ce qui
modifie sensiblement le spectre d’émission de l’oscillateur (paragraphe 3.3.2,
page 108). Enfin, dans cette comparaison nous négligeons l’influence du cou-

N+/P

Nwell/P

10 MHz 100 MHz
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-125dBm
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Fig. 3.9: Spectre du photocourant des photodiodes N+ et Nwell sur substrat
”bulk”

plage magnétique entre les fils de bonding, particulièrement importante au
voisinage de la résonance. Ce couplage est dépendant de l’arrangement géo-
métrique des bondings, différent pour les deux circuits.

Les photodiodes NWELL, principalement utilisées dans les pixels pho-
todiodes des APS pour leur meilleur rendement quantique et leurs perfor-
mances en courant d’obscurité [9], présentent de plus une immunité naturelle
accrue au bruit de substrat par rapport aux photodiodes N+ de même di-
mension. Les mesures obtenues pour les photodiodes N+ sur « epi10 » et
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NWELL sur « epi7 et « epi14 » montrent la même tendance. Nous ne pou-
vons ici faire qu’une comparaison qualitative, les technologies de substrat
étant différentes, le transport du bruit s’en trouve modifié.

Ces résultats semblent montrer que la topologie de la jonction NWELL
s’étendant plus profondément dans le substrat ne semble pas avoir d’effet sur
le couplage substrat même pour les substrats épitaxiés. Ceci peut s’expliquer
par le fait que la profondeur de jonction des photodiodes NWELL supérieure
d’un ordre de grandeur à celle des photodiodes N+ reste cependant faible
par rapport à l’épaisseur de la zone épitaxiée. Ce résultat est d’ailleurs
mis en évidence par les travaux de Wang et al. [9] qui montrent que le
rendement quantique des photodiodes N+ et NWELL est similaire dans
le cas ou les charges sont photogénérées dans la profondeur du substrat
(longueurs d’onde du rouge et du proche infra-rouge).

De même, la comparaison des spectres du photocourant obtenus pour les
photodiodes NWELL BigPhd, BigPhd 1, 2, 3 et 4 des véhicules TEST6 per-
met de retrouver le rapport des capacités de ces jonctions pour les 3 types de
substrat. La figure 3.10 illustre l’atténuation du bruit couplé à chacune des
photodiodes BigPhd 1, 2, 3 et 4 en comparaison à la photodiode BigPhd sur
le substrat « epi7 ». Sont tracés, pour chaque photodiode, les rapports d’am-
plitude de leur photocourant et du photocourant de la photodiode BigPhd.
Cependant l’atténuation du bruit couplé aux photodiodes 1 à 4 par rap-

10 MHz 100 MHz
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2dB
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6dB

8dB BigPhd1-BigPhd

BigPhd2-BigPhd

BigPhd3-BigPhd

BigPhd4-BigPhd

Fig. 3.10: Atténuation du bruit couplé par le substrat aux photodiodes Nwell
BigPhd 1, 2, 3 et 4 par rapport à la photodiode Nwell BigPhd sur

substrat « bulk »

port à la photodiode BigPhd est relativement plus importante que le seul
rapport des capacités pour le substrat « bulk ». On note par exemple une
atténuation maximale du spectre de 4.2 dB la photodiode BigPhd 1 avec
un rapport de capacité de 1.8dB. Ceci vient du fait que la distance entre la
zone d’injection du bruit de substrat (contacts substrats de l’oscillateur) et
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les photodiodes victimes est supérieure pour le groupe de photodiode de 1
à 4.

Cette étude montre que la capacité équivalente de la jonction semble
être le paramètre principal pour modéliser la sensibilité des photodiodes au
bruit de substrat. Ce résultat était suggéré par le fait que les meures en
obscurité et en éclairement donnaient le même résultat quant à la signature
de bruit sur le photocourant de la photodiode (cf. Paragraphe 3.1.5.2).

Ceci nous permet de négliger les potentiels effets de recombinaison dans
les zones neutres et de ne considérer que le seul effet d’injection dans la
jonction dont la capacité équivalente reste constante lors de la lecture en
courant (cf. Chapitre 1.2.3, page 28) même en présence de bruit de substrat.

Des simulations utilisant les modèles électriques fournis par le fondeur
montrent en effet une variation maximale de 6% de la valeur de la capacité
de photodiodes NWELL pour une variation du potentiel de substrat de
100mV.

3.2.3 Mécanismes de transport du bruit de substrat

Il est nécessaire de considérer à la fois l’impact du substrat lui-même
mais aussi des interconnexions à la fois au niveau silicium, bôıtier et carte
pour une investigation réaliste et pragmatique du bruit de substrat d’un
circuit intégré.

3.2.3.1 Impact de la technologie de substrat

Les mesures comparatives sur les véhicules TEST5 en technologie
« bulk » et « epi10 » confirment que les technologies épitaxiées représentent
le pire cas pour le couplage de bruit par le substrat. En effet, les circuits
« bulk » présentent une atténuation moyenne de la perturbation injectée par
l’oscillateur de l’ordre de 30dB contre 15dB pour le circuit « epi10 » (Fig.
3.11). Nous sommes en effet dans le cas ou la distance entre les circuits
agresseurs et victimes est supérieure à quatre fois l’épaisseur de la couche
épitaxiée (cf. Aragones et al., [10] (pages 16 − 28)), forçant la majorité de
la perturbation à se propager dans la profondeur du substrat conducteur en
technologie épitaxiée.

Simulations physiques
Des simulations physiques en statique de nos structures de test sur sub-

strat « bulk » réalisées en collaboration avec Henrique Quaresma 1 nous

1Henrique Quaresma est doctorant à l’institut IT/IST de Lisbonne, Portugal
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Fig. 3.11: Mesures 1Ω et transimpédances pour les circuits TEST5 en technologie
” bulk” (a) et ”epi10” (b) @ 10MHz

ont permis de retrouver ce résultat. Ce type de simulation, extrêmement
sensible au profil de dopage, n’a été menée que pour la technologie « bulk »

dont les paramètres technologiques ont été obtenus par Quaresma et al. en
simulation et mesure [11]. Les densités de courant représentées figure 3.12 en
niveau de gris concernent le cas ou l’on injecte une tension constante de 1mV
par les contacts substrats des cellules standards de notre oscillateur (VSSN),
le point de mesure étant l’anneau de garde P+ de la photodiode(PP). Ces si-

VSSN NO PO NP PP BigPhd

Fig. 3.12: Densités de courant obtenues par simulation physiques DC (SILVACO)
des structures de test sur substrat ” bulk ”

mulations montrent clairement que le courant se propage préférentiellement
en surface lorsqu’il n’est pas repoussé dans la profondeur du substrat par les
anneaux de garde N+/NWELL de l’oscillateur (NO) ou de la photodiode
(NP).
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Détermination expérimentale
Les spectres du photocourant obtenus sur toutes le photodiodes des cir-

cuits TEST6 montrent de plus que l’épaisseur de la couche épitaxiée influe
sur la quantité de bruit couplée (Fig. 3.13). Plus l’épaisseur de la couche
épitaxiée est faible, plus l’atténuation du bruit est faible puisque la portion
du chemin de propagation dans le substrat conducteur augmente.
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Fig. 3.13: Comparaison des mesures 1Ω et du photocourant de la photodiode
BigPhd sur les circuits TEST6 en technologie ”epi14” (a) et ”epi7” (b)

La valeur de la résistance mesurée au pico ampèremètre Agilent B1500
entre les broche VSS numérique (noeud d’injection) et PP (anneau de garde
P+ de la photodiode) principalement représentative de l’atténuation du cou-
plage du bruit de substrat dans nos circuits illustre les résultats précédents.

La valeur de cette résistance varie en effet de 243.6Ω pour les circuits
« bulk » à 23.7Ω en technologie « epi10 » résultant en une atténuation
voisine de 20dB du bruit de substrat entre ces deux circuits. L’impact de
l’épaisseur de la couche épitaxiée est aussi illustrée par ces mesures puisque
la résistance vaut 39.6Ω en technologie « epi14 » et 10.1Ω pour les circuits
« epi7 ».

La valeur de cette résistance n’a pu être retrouvée directement par les
simulations 2D de nos circuit avec SILVACO et ceci principalement à cause
du rôle des rails de métal routant les contacts substrats voisins de nos struc-
tures de test (cf. Figure 3.16). Nous n’avons pas pu exécuter de simulations
3D physiques de nos circuits complets pour la prise en compte de ces effets,
les dimensions à considérer étant trop importantes vis-à-vis des contraintes
de maillage et de convergence du simulateur ATLAS.

Effet des anneaux de garde
L’effet des structures de garde pour le couplage de bruit par le substrat

sur nos circuits nous permet de confirmer les hypothèses sur le chemin de
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Fig. 3.14: Efficacité des structures de garde sur le circuit TEST5 en technologie
”bulk”

propagation dans ces différents types de substrats. En effet on constate,
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Fig. 3.15: Efficacité des structures de garde sur le circuit TEST5 en technologie
”epi10”

figures 3.14 et 3.15, que la polarisation à la masse des contacts substrats P+
de surface induit une atténuation du couplage substrat bien plus importante
pour les substrats « bulk » (20dB maximum) que pour les substrats épitaxiés
(10dB maximum). La stratégie de garde la plus efficace pour les deux circuits
est celle polarisant les anneaux de garde P+ de l’oscillateur (PO) et de la
photodiode (PP) à la masse.

Ce résultat rejoint [12] qui préconise d’avoir une approche globale aussi
bien au niveau du circuit bruyant que du circuit victime pour construire sa
stratégie de garde. L’anneau P+ de la photodiode seul apporte une atténua-
tion considérable du bruit car il assure à la photodiode un potentiel local
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de substrat, donc de son anode, stable réduisant ainsi l’injection capacitive
de courants de substrat.

L’anneau P+ de l’oscillateur a pour fonction de fournir des chemins de
retour de faibles impédances aux courants de substrat injectés par l’oscilla-
teur pour atténuer le bruit à sa source. On note cependant que l’efficacité
de ces anneaux de garde devient négligeable au-delà de 100MHz. Ceci pour-
rait être dû principalement au imperfections des interconnexions relatives
à la mise en bôıtier des circuits. Il n’a été noté aucune atténuation par
la polarisation au 3.3V ou à la masse des anneaux de garde N+/NWELL
pour tous les circuits. La figure 3.12 illustre en statique l’efficacité de ces
anneaux qui, même flottants, repoussent la perturbation dans la profondeur
du substrat. Le rôle de ces anneaux peut s’apparenter à celui de capaci-
tés de découplage susceptibles d’absorber les composantes haute fréquence
du bruit. Or, les faibles capacités équivalentes que présentent ces anneaux
(7pF maximum) les rend inefficaces dans notre bande de fréquence d’ana-
lyse devant les résistances du substrat en profondeur. La polarisation à 3.3V
de ces anneaux se faisant par l’intermédiaires de pistes du circuit imprimé,
leurs inductances parasites sont aussi susceptibles d’amoindrir l’efficacité de
garde des anneaux (3.3.2.2, page 113).

3.2.3.2 Impact des interconnexions

Mode conduit
Les anneaux de gardes P+ et N+/NWELL flottants de nos structures de

test aggravent le couplage de bruit par le substrat entre l’oscillateur et la
photodiode.

Les courants de substrat injectés par l’oscillateur peuvent en effet em-
prunter ces interconnexions, principalement celle couplées de manière oh-
mique au substrat, pour se propager de proche en proche jusqu’à la pho-
todiode. L’effet des anneaux de garde est double puisqu’ils constituent sur
leurs épaisseurs des chemins de courant de faible impédance relativement
au substrat en profondeur mais aussi des relais ou « ports substrat » trans-
mettant quasi-isotropiquement, de par leur géométrie, les perturbations du
substrat vers les circuits voisins (Fig. 3.16 (b)). Ceci est aussi vrai dans le
cas des anneaux N+/NWELL pour les composantes hautes fréquence de la
perturbation.

Les pads d’entrée/sortie, non représentés figure 3.16, sont par exemple
susceptibles de propager les courants de substrat par leurs diffusions N+/-
NWELL implémentant les structures de protection aux décharges électrosta-
tiques mais aussi de manière ohmique par le pad ou groupe de pad polarisant
les diodes de protection ESD à la masse.
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Fig. 3.16: Impact des anneaux de garde P+ sur le couplage substrat pour les
véhicules TEST5 et TEST6

De plus, ceci montre que l’efficacité des anneaux de garde dépend de la
qualité des interconnexions les routant vers le « monde extérieur », c’est à
dire de leur faculté à évacuer les courants de substrat qu’ils captent. L’en-
semble de ces interconnexions (fils de bonding, bôıtier, circuit imprimé) étant
inductive, l’efficacité des anneaux de garde passifs s’atténue avec l’augmen-
tation de la fréquence (Fig. 3.14 et 3.15). Il est possible d’ajuster la fréquence
de résonance du réseau inductif/capacitif série dans le cas des anneaux
N+/NWELL en jouant sur leur taille et leur tension de polarisation. Le
facteur de qualité du réseau inductif/capacitif équivalent limite cependant
leur utilisation sur une plage de fréquence finie [13].

Mode rayonné
Les couplages magnétiques et électriques entre interconnexions hors sili-

cium peuvent influer sur le couplage substrat et particulièrement à haute
fréquence.

Les figures 3.17 et est une cartographie d’émission champ proche à 172
MHz d’un circuit TEST5 en technologie « epi 10 » dont l’oscillateur fonc-
tionne à 3.2MHz et pour lequel aucune structure de garde n’est polarisée.
Les amplitudes concernent la composante du champ magnétique émis dans
la direction perpendiculaire à la surface balayée (Hz) et leur détection per-
met donc d’identifier les principaux chemins de courant.

Ces mesures ont été effectuées sur le banc de mesure du laboratoire
LEN7 de l’Ecole Nationale Supérieure d’Electrotechnique, d’Electronique,
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d’Informatique, d’Hydraulique et des Télécommunications (ENSEEIHT) de
Toulouse par Cristian Avram2 .
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Fig. 3.17: Cartographie champ proche d’un circuit TEST5 sur substrat épitaxié
172MHz

-76

-74

-72

-70

-68

-66

(dBm)

-78

1

2

2

5

Bigphd
PP

PO

VSSN

Structures de test 
SUBSTRAT

VDDN

Fig. 3.18: Cartographie champ proche d’un circuit TEST5 sur substrat « bulk »

172MHz

La zone numérotée 1 correspond à l’environnement des fils de bonding
connectant les structures de test numériques (VSSN : masse de l’oscillateur,
PO : anneau de garde P+ de l’oscillateur) et victimes (BigPhd : cathode
de la photodiode BigPhd, PP : anneau de garde P+ de la photodiode) au
bôıtier. Les zones numérotées de 2 à 4 concernent les fils de bonding routant
les masses du circuit de test voisin P+ (2, masse et contacts substrat de
cellules standards numérique de décodeurs ; 3, contacts substrats de circuits

2Cristian Avram est doctorant au laboratoire LEN7 sous la direction du Professeur
Jun-Wu Tao
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de lecture ; 4, anneau de garde P+ de la matrice TEST5 constituant le
circuit de test voisin) dont les broches sont en circuit ouvert lors des mesures
(champ proche et bruit de substrat). Enfin la zone 5 est associée au fil de
bonding connecté à la cavité du bôıtier, sa broche étant aussi en circuit
ouvert lors de mesures.

On note, dans un premier temps, que le champ magnétique émis par le
couple de bonding VDDN-VSSN constituant le chemin de courant principal
consommé par l’oscillateur s’étend jusqu’aux interconnexions de la photo-
diode et de ses anneaux de garde d’une part et jusqu’aux fils de bonding des
zones 3 et 4.

L’amplitude du champ magnétique mesuré dépend à la fois de l’arrange-
ment géométrique des fils de bonding et de l’impédance du substrat séparant
les ports ohmiques associés. En effet, seuls les bonding connectés ohmique-
ment au substrat semblent jouer le rôle d’émetteur où de récepteur et leur
rôle est d’autant plus important que leur impédance au noeud d’émission
principal (VSSN) est faible. De plus le circuit sur substrat « bulk », plus ré-
sistif, montre des niveaux d’émission de 6dB inférieurs à ceux mesuré pour le
circuit sur substrat épitaxié. L’émission de certains bondings n’est d’ailleurs
pas détectée dans ce cas. Plusieurs hypothèse peuvent être avancées pour
expliquer ces phénomènes :

• Un couplage par induction magnétique entre les fils de bonding d’ali-
mentation de l’oscillateur et ses voisins

• L’emission de champ magnétique par les fils de bondings voisins sous
l’effet des variations de leur potentiel électrique local (courant de
conduction) favorisé par leur faible couplage ohmique au noeud d’in-
jection de l’oscillateur.

La coexistance de ces effets couplés, uniquement présents au-delà de 100MHz,
est susceptible d’altérer les mesures du couplage par le substrat à la pho-
todiode et l’efficacité des anneaux de garde. La polarisation des anneaux
de garde directement à la masse ne change pas la répartition du champ
magnétique sur la surface de la puce.

Il est donc nécessaire, dans un perspective de modélisation du couplage
de bruit par le substrat, d’identifier tous les « ports substrat » du circuit et
d’évaluer les impédances propres et mutuelles des interconnexions routant
ces « ports » au circuit imprimé.
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3.3 Extension de la modélisation ICEM pour

l’investigation du couplage de bruit par

le substrat

3.3.1 Contexte et démarche de modélisation

La modélisation ICEM est parfaitement adaptée à l’étude du bruit d’ali-
mentation des circuits intégrés aussi bien en mode conduit que rayonné [14],
[15]. L’activité du laboratoire en terme de conception d’imageurs CMOS
n’est pas liée à une technologie précise. Il était donc inadapté de mener une
campagne de caractérisation d’une librairie de cellules standards numériques
pour traduire leur injection de bruit dans le substrat comme proposé par
Badaroglu et al. [16].

La modélisation ICEM a pour principaux avantages, sa vision système
du circuit, sa portabilité et sa méthode d’extraction utilisant des outils de si-
mulation standards. De plus, le placement routage des circuits analogiques
et numériques des imageurs CMOS est assez standard, si l’on exclut les
architectures numériques intra-pixel, et se prête bien à une analyse com-
portementale de chaque bloc perturbateur (Séquenceur, Décodeurs X et Y).
Enfin les puissances consommées par ces circuits étant faibles, la prise en
compte des variations des tensions d’alimentation pour la modélisation des
circuits n’est pas déterminante.

La modélisation ICEM peut donc s’intégrer au flot de conception du
laboratoire pour la caractérisation en termes de compatibilité électroma-
gnétique des circuits numériques intégrés dans les APS et notamment pour
l’étude du bruit d’alimentation numérique injecté dans le substrat.

De même, l’extraction par élément finis des impédances parasites du
substrat nécessite d’obtenir les profils de dopage des coupes verticales du
substrat associés aux diverses diffusions et implantations le constituant. Ces
données sensibles sont très rarement diffusées par les fondeurs de circuit et ne
peuvent être obtenues que par traitement a posteriori des circuits fabriqués
(mesure de spreading resistance, sonde ionique SIMS ).

Nous avons donc choisi d’aborder la modélisation du substrat par une
vue haut niveau basée sur une compréhension phénoménologique des mé-
canismes de couplage, l’utilisation d’outils d’extraction simples et la prise
en compte du placement routage des imageurs CMOS et notamment de
l’architecture répétitive de la matrice de pixel.

Cette démarche de modélisation de haut niveau doit être menée dans le
cadre des APS qui sont des circuits mixtes, à la fois vis à vis des signaux
analogiques et numériques traités, mais aussi des domaines physique, op-
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tique et électronique, adressés. C’est pourquoi nous avons choisi d’utiliser
le langage VHDL-AMS pour implémenter notre modèle ICEM étendu au
couplage de bruit par le substrat.

La construction d’un macro modèle pertinent nécessite de bien appréhen-
der les phénomènes physiques liés à l’émission, au transport et à la réception
du bruit de substrat. Nous avons donc complété les simulations et mesures
au niveau circuit par des simulations physiques et des analyses analytiques
(Fig. 3.19).

Fig. 3.19: Principe de la modélisation ICEM étendue

3.3.2 Modélisation ICEM de l’oscillateur

La démarche de modélisation suivie pour l’extraction du modèle ICEM
de l’oscillateur est illustrée figure 3.20. Elle est basée sur l’utilisation d’outils
standards dont les résultats sont confrontés à des formulations analytiques et
des techniques de mesure éprouvées. Nous présenterons les résultats obtenus
étapes par étapes jusqu’au modèle final. Enfin nous décrirons la démarche
analytique suivie pour valider le modèle et comprendre la signature spectrale
du bruit conduit.

3.3.2.1 La source de courant ICEM

La source de courant ICEM est obtenue par simulation transitoire rétro-
annotée au niveau transistor de l’oscillateur polarisé par des rails d’alimen-
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Fig. 3.20: Démarche de modélisation ICEM de l’oscillateur

tations idéaux. Cette simulation s’appuie sur une description électrique de
l’oscillateur obtenue avec les outils d’extraction standards (3.20) intégrés
au flot de conception qui prennent en compte l’ensemble des capacités pa-
rasites de routage entre interconnexions métalliques ainsi que les capacités
des caissons NWELL.

On note sur les formes d’onde du courant obtenues pour les quatre fré-
quence de fonctionnement de l’oscillateur, les appels de courants de chaque
étage inverseur ainsi que ceux des trois inverseurs de fin de ligne plus forte-
ment chargés. La figure 3.21 montre le résultat de simulation pour l’oscilla-
teur fonctionnant à 9.8MHz. On constate que l’essentiel du bruit d’alimen-
tation est induit par la commutation des étages inverseurs de fin de ligne.
Le sens et l’amplitude de ces appels de courants dépendent de la polarité
du front de tension à l’entrée de ces étages ainsi que de leur charge capaci-
tive. On assiste à un phénomène de partage de charge au niveau du dernier
inverseur de l’oscillateur qui induit des pics de courant de même polarité
quel que soit le sens de la transition à l’entrée de cet étage.

Les mesures 1Ω sur la broche VSS de l’oscillateur montrent une décrois-
sance importante du courant consommé entre les pics de courants des trois
étages inverseurs de fin de ligne non prise en compte lors des simulations
transitoires (Fig.3.22). Ceci est vrai pour tous les véhicules de test aux
quatre fréquences de fonctionnement de l’oscillateur mais est moins visible
à 9.8 MHz.
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Fig. 3.21: Forme d’onde du courant consommé par l’oscillateur à 9.8MHz

Cette décroissance vient, comme nous le verrons par la suite, des résis-
tances séries parasites des rails d’alimentation des cellules standards routés
aux pads d’alimentation à une seule extrémité. Les commutations de ces
trois étages présentent des constantes de temps d’autant plus brèves que
leur capacité de charge est faible, ce qui explique que le phénomène est peu
visible à 9.8 MHz (Cf. Tableau 3.1).

Nous avons extrait manuellement les principales résistances parasites des
interconnexions de l’oscillateur grâce aux données technologiques fournies
par Austria Microsystem et construit une librairie dédiée prenant en compte
les principales capacités parasites de routage et résistances d’interconnexion
des cellules standards numériques.

Ces résistances se composent de 2.5 Ω pour chacune des piste de métal
routant les rails de puissances des cellules standards aux pads d’alimentation
et de 300 mΩ pour les résistances unitaires de chaque rail d’alimentation des
inverseurs implémentés. Cette dernière est prédominante et conduit à une
résistance vue en bout de ligne de 60 Ω. On constate que les amplitudes
des appels de courants issus des commutations successives de chaque étage
inverseur obtenues en simulation sont bien plus importantes que celles ob-
tenues en mesure (Fig 3.22 et 3.23). Les composantes fréquentielles de ces
signaux, situées dans la gamme de 1 à 10 GHz, sont en effet filtrées par
notre banc de mesure.

A contrario, la mesure 1 Ω présente du bruit et un phénomène de ré-
sonance entre les forts appels de courant non modélisés par la simulation.
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Fig. 3.22: Bilan des mesures 1Ω pour le véhicule TEST5 ”epi10”
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Comme nous le verrons par la suite, ce phénomène de résonance est direc-
tement lié aux impédances parasites du réseau d’alimentation.

Les ordres de grandeur des forts appels de courant, du courant moyen et
des temps caractéristiques (période, délai de chaque étage inverseur) obtenus
par simulation sont tout à fait cohérent avec la mesure 1Ω et ceci à toutes
les fréquences de fonctionnement.

Les formes d’onde du courant consommé, obtenues par simulations des
vues retro-annotées résistives et capacitives de l’oscillateur sont donc va-
lidées. Elles seront donc utilisées comme stimuli au modèle ICEM com-
portemental de l’oscillateur pour l’implémentation de la source de courant
équivalente.

Fig. 3.23: Bilan des simulations transitoires de la vue retro-annoté de l’oscillateur

3.3.2.2 Les impédances parasites du réseau d’alimentation

Nous présentons ici la démarche suivie pour extraire les impédances du
réseau d’alimentation composé des rails d’alimentation numériques, des pads
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d’entrée sortie, des fils de câblage de la puce au bôıtier (ou fils de bonding),
du bôıtier et des pistes et plans de masse de la carte de test.

Cette analyse de l’environnement de l’oscillateur est essentielle pour ob-
tenir l’impédance du coeur du circuit, paramètre capital pour la modéli-
sation ICEM, que nous ne pouvons atteindre directement par la mesure.
La précision dans l’évaluation de l’impédance du coeur numérique dépend
donc de la mâıtrise du processus de désassemblage « de-embedding » des
résultats de mesure basés sur la qualité du partitionnement et des mesure
associées.

Dans cette optique, les mesures effectuées (paramètres S, I(V), C(V))
sont confrontées à des résultats de simulation (Agilent ADS, gratuitciel
FastModel) et des formulations analytiques issues de la littérature [17]. La
démarche complète d’extraction des impédances parasites du réseau d’ali-
mentation est détaillée annexe A.

Les impédances parasites de la carte de test
Dans notre gamme de fréquence d’analyse, les seules impédances à prendre

en compte sont celles du support de test et celles des pistes d’alimentations.
La sonde 1 Ω est en effet placée à moins d’un millimètre de la broche VSS nu-
mérique du circuit. Nous pouvons donc considérer comme idéaux, au même
titre que les plans de masse et les éléments passifs de la carte de test, les
éléments du circuit imprimé la constituant.

Le support de test, de même géométrie que le bôıtier PGA84, induit
principalement une inductance série supplémentaire sur chaque broche dont
la longueur effective se trouve augmentée. La seule piste à prendre en compte
est la piste routant la sortie du régulateur 3.3V à la broche VDD numérique
du bôıtier. Nous avons utilisé le modèle de la ligne microstrip rectiligne sur
plan de masse uniforme (Fig.A.1, page 187) et considéré l’effet de peau pour
évaluer l’ordre de grandeur des impédances parasites de cette piste [18].

Les impédances parasites du bôıtier PGA84
Les impédances parasites du bôıtier PGA84 sont (Fig.3.24) :
• Les inductances propres, mutuelles et les résistances des fils de bonding
• Les capacités mutuelles et à la masse des fils de bonding
• Les inductances propres, mutuelles et les résistances des pistes internes

au bôıtier (leadframe)
• les capacités mutuelles et à la masse de ces pistes
• les inductances, capacités propres et mutuelles et les résistances des

broches du bôıtier
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Fig. 3.24: Modèle électrique des interconnexions d’un circuit intégré en bôıtier
PGA84

L’évaluation de ces impédances parasites s’est faite en confrontant les ré-
sultats de mesures de paramètres S à des valeurs issues de formulations
analytiques ou de simulations par l’environnement FastModel.

Afin de ne pas trop s’éloigner du plan de modélisation du bôıtier seul,
nous avons développé une carte dédiée pour la mesure de paramètres S. Elle
se compose de deux pistes adaptées 50 Ω de 3 cm de long en regard sur un
plan de masse. Une des extrémité de chaque piste est reliée à un connecteur
SMA, l’autre se termine en biseau jusqu’à atteindre une épaisseur égale au
diamètre d’un câble multibrin en cuivre doté d’une gaine en téflon. Une
faible longueur de ce câble est ensuite soudée sur chacune des extrémités en
biseau pour pouvoir ensuite être soudé sur le broches du bôıtier à modéliser
(Fig.A.2, page 187 ).

Les modèles géométriques utilisés pour l’extraction des impédances pa-
rasites par FastHenry et FastCap sont présentés figures 3.25 et 3.26. Ils sont
basés sur les données constructeurs des bôıtiers utilisés [19] après approxi-
mations géométriques des différentes structures mises en jeu.

Les impédances parasites au niveau du silicium
Les impédances au niveau silicium sont les impédances propres du coeur

du circuit, celles des rails d’alimentation et des pads d’entrée/sortie de
chaque bloc. Nous avons utilisé les outils de simulation et d’extraction stan-
dards ainsi que les données technologiques du fondeur pour appréhender
l’ensemble de ces impédances.

Dans la gamme de fréquence de notre étude, les impédances prépondé-
rantes sont essentiellement des capacités. On effectue des simulations fré-
quentielles (« AC ») retro-annotées prenant en compte les capacités équiva-
lentes des diffusions (N+, NWELL) au substrat en considérant le substrat
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Fig. 3.25: Description géométrique des pistes du leadframe et des broches du
bôıtier PGA84

Fig. 3.26: Modèle géométrique des fils de bonding du bôıtier PGA84
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comme un noeud unique. La valeur de la capacité est issue de la fréquence
de résonance vue depuis la source de polarisation du circuit en plaçant des
inductances série de valeurs arbitraire sur les connexions d’alimentation. La
figure 3.27 montre l’impédance propre de l’oscillateur dans sa configuration
à 9.8MHz vue depuis sa source d’alimentation et obtenue par simulation
fréquentielle en plaçant une inductance série de 20nH sur le rail d’alimen-
tation. Nous déduisons la valeur de la capacité équivalente du circuit de la
fréquence de résonance observée.

Cette capacité, principalement issue des capacités parasites de routage
des cellules standards et des capacités MOS des transistors constitutifs, varie
de 16 pF à 17.1 pF suivant la configuration de fréquence. De la même façon,
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Fig. 3.27: Simulation fréquentielle retro-annotée de l’oscillateur dans sa
configuration @ 9.8MHz

la valeur de la capacité parasite entre les pads VDD et VSS numériques est
issue de simulations AC du bloc de PAD numériques (Fig. 3.1 page 87), les
autres PADs étant connectés au VDD ou au VSS suivant la configuration
de fréquence de l’oscillateur. La figure nous permet de déduire une capacité
parasite variant de 11 pF à 12 pF et résultant principalement des capacités
équivalentes des diffusions des diodes de protection du bloc de pads, les deux
pads d’alimentation polarisant ces structures de protection.

Ceci donne donc une valeur maximale de 29.1 pF pour la capacité totale
du circuit au niveau silicium. Des mesures et simulations de paramètres S
basées sur l’effort de modélisation précédemment décrit nous permettent
de déduire des valeurs de capacités équivalentes en tenant compte des ré-
sistances séries parasites des rails d’alimentation des cellules standards (cf.
3.3.2.1 page 108).
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La dissymétrie dans le routage de ces alimentations induit des valeurs
de résistances différentes (Fig. 3.29), en effet les rails « VDD » de deux
lignes sont aboutés alors que les rails « VSS » sont routés séparément. Les
valeurs de ces résistances globales ont un ordre de grandeur cohérent avec
les données du procédé de fabrication qui prédit 20 Ω de résistance série
équivalente en plaçant, en première approximation, les rails VDD et VSS
de chaque ligne en parallèle (cf. 3.3.2.1 page 108).

Ceci nous permet de constater que l’impédance du substrat hors capaci-
tés de diffusion des caissons et des sources et drains des transistors prises en
compte dans notre modèle n’a que peu d’influence sur l’impédance globale
vue entre les rails VDD et VSS de l’oscillateur. Ceci est cohérent car les
résistances unitaires du substrat entre les caissons et les contacts substrats
des cellules standards sont mis en parallèles donc globalement réduites.

On note de plus l’influence du padring, pourtant de faible dimension, sur
la capacité équivalente du circuit numérique au niveau silicium qui est du
même ordre de grandeur que la capacité propre du circuit.
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Fig. 3.28: Simulation fréquentielle retro-annotée du bloc de pad numérique pour
la configuration @ 9.8MHz de l’oscillateur

3.3.2.3 Le modèle ICEM complet de l’oscillateur

Le modèle ICEM simplifié de l’oscillateur issu des mesures et simulations
de paramètres S est représenté figure 3.29. Il ne prend pas en compte les
impédances parasites des pistes et du support de la carte de test.

La prise en compte des impédances au niveau broche et fils de bon-
ding, jusqu’ici négligées, permet d’affiner la fréquence du saut de phase



118 Etude du bruit de substrat au niveau du photodétecteur
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Fig. 3.29: Modèle ICEM simplifié de l’oscillateur des véhicules TEST5 et TEST6

observé sur les paramètres S12 et S22 au voisinage de 700MHz respective-
ment 1GHz (Fig. 3.30). Nous utiliserons donc le modèle ICEM simplifié tout
à fait adapté à notre bande de fréquence d’analyse. Nous avons complété
ce modèle avec les impédances parasites du support PGA84 et de la carte
de test pour pouvoir confronter ses performances aux mesures 1Ω.

L’architecture du modèle ICEM en VHDL-AMS est illustré figure 3.31.
La source de courant ICEM simule la forme d’onde du courant consommé
par l’oscillateur. Elle est obtenue par interpolation linéaire du vecteur ampli-
tude discret issu des simulations temporelles de la vue rétro-annotée résistive
et capacitive de l’oscillateur [20].

Les composants passifs sont modélisés de manière idéale, aucun élément
parasite n’est considéré.

Le couplage magnétique entre interconnexions est modélisé par une mu-
tuelle inductance sur chaque ligne selon les formulations 3.2 à 3.4.

K =
M√

L1 · L2
(3.2)

v1 = L1 · di1/dt + M · di2/dt (3.3)

v2 = L2 · di2/dt + M · di1/dt (3.4)

La source de tension polarisant le réseau passif est supposée idéale, et intègre
aussi la capacité de découplage placée sur la carte. La connexion de masse,
qui est le seul point de référence du modèle est aussi supposée idéale.

La sonde 1 Ω intègre l’impédance 50 Ω de l’appareil de mesure (oscillo-
scope, analyseur de spectre).

Les deux « ports » du modèle ICEM en VHDL AMS mesure et vss-
coeur sont accessibles pour la connexion à d’autres entités. Le port vss-coeur
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Fig. 3.30: Simulations (clair) et mesures (foncé) des paramètres S entre les
broches d’alimentation VSS et VDD de l’oscillateur des véhicules

TEST5 et TEST6

Iicem Z_puce Z_bo tier Z_carte Alimentation

Sonde 1Ω

vdd_puce

vss_coeur

vdd_pad

vss_pad

vdd_broche

vss_broche

3.3V

Plan de masse

mesure

icem.vhd z_puce.vhd z_boitier.vhd z_carte.vhd source_tension.vhd

sonde_icem.vhd

Fig. 3.31: Architecture du modèle ICEM de l’oscillateur en VHDL−AMS
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servira notamment de noeud d’injection pour la modélisation du couplage
substrat. Les simulations temporelles du modèle sont effectuées dans l’envi-
ronnement mixte Advance-MS.

La comparaison dans les domaines fréquentiels (Fig. 3.33) et temporels
(Fig. 3.32 et 3.22, page 111) des tensions aux bornes de la résistance de shunt
obtenues par mesure 1Ω et simulation du modèle comportemental complet
montrent que ce dernier est consistant pour toutes les fréquences de fonc-
tionnement de l’oscillateur. Les écarts observés entre mesures et simulations

Fig. 3.32: Simularion du modèle ICEM de l’oscillateur pour toutes ses fréquences
de fonctionnement

peuvent provenir de l’incertitude sur l’extraction des résistances parasites
des interconnexions principalement au niveau du silicium et de l’architecture
du modèle. Ces résistances distribuées sur l’ensemble des interconnexions de
puissance de chaque cellule standard sont effet prises en compte de manière
globale par le modèle. Il montre notamment un amortissement plus impor-
tant des oscillations induites par le phénomène de résonance à 167MHz.
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Fig. 3.33: Comparaison dans le domaine fréquentiel des mesures 1Ω (×) et des
simulations (·) du modèle ICEM de l’oscillateur
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La librairie dédiée que nous avons développée ne prenant en compte
qu’une partie des capacités parasites extraites par DIVA, le modèle montre
aussi un léger écart au niveau des fréquences de fonctionnement de l’oscil-
lateur (Fig.3.33).

La qualité du modèle montre que les approximations géométriques faites
pour la modélisation du réseau passif d’interconnexion (fils de bonding, bôı-
tier, pistes du circuit imprimés) sont tout à fait acceptables pour notre
application.

Nous avons donc confirmé dans cette partie la possibilité d’établir et
d’implémenter en VHDL-AMS,à partir d’outils de simulations existants, un
modèle prédictif d’émission conduite d’un circuit numérique sur ses rails
d’alimentation.

Comme nous l’avons vu, cette démarche de modélisation doit cependant,
pour être pertienente, s’accompagner d’une analyse rigoureuse du circuit
dans son environnement. La modélisation mâıtrisée, menée en ce sens, des
fils de bonding, du bôıtier PGA84 et du circuit imprimé nous servira de base
pour la modélisation électrique du substrat. L’aspect haut niveau du modèle
ICEM ne permet pas, cependant, d’avoir une compréhension au niveau porte
de l’émission de bruit du circuit.

Afin de comprendre les relations de cause à effet entre le fonctionnement
du circuit et son spectre d’émission conduite, nous avons choisi de déve-
lopper un outil d’analyse simple basé sur les formes d’onde du courant de
commutation des circuits numériques.

3.3.2.4 Approche analytique de l’émission conduite
de l’oscillateur

L’analyse par enveloppe spectrale est communément utilisée dans les in-
vestigations de couplage électromagnétique pour identifier à la fois la source
de perturbation et le phénomène de couplage. Les signaux communément
rencontrés en électronique numérique sont de formes trapézöıdales, trian-
gulaires ou sinusöıdales (redressées ou non) et ils présentent des enveloppes
spectrales dont les harmoniques impaires ont des amplitudes supérieures ou
égales aux amplitudes paires.

Nous avons donc choisi dans notre étude de mener une analyse analy-
tique des formes d’onde du courant de commutation de notre oscillateur
afin d’en comprendre le spectre d’émission particulier montrant des harmo-
niques paires d’amplitudes supérieures à celles des harmoniques impaires.
Notre analyse se base sur l’étude des coefficients de Fourier du courant
consommé par l’oscillateur que nous modélisons par un train d’impulsions
triangulaires.
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La forme d’onde du courant consommé par l’oscillateur peut en effet être
simplifiée pour notre plage de fréquence d’analyse en une suite d’impulsions
triangulaires symétriques de même polarité traduisant la commutation des
trois étages inverseurs de fin de ligne plus fortement chargés (Fig.3.22, page
111). Le délai entre ces pics de commutation est donc équivalent à deux cent
fois celui d’un seul étage dans sa configuration de charge et l’amplitude de
chaque impulsion dépend de la charge capacitive des étages de fin de ligne.

Nous considérons, étant donné le routage de l’oscillateur et pour simpli-
fier l’analyse, que l’étage de la ligne 1 génère des pics de commutation de
plus forte amplitude que les deux autres dont nous considérons les ampli-
tudes égales. Nous aboutissons donc au modèle de la figure 3.34 avec :

• A, l’amplitude des pics de commutations des étages des lignes 2 et 3 ;
• K, un coefficient multiplicateur traduisant l’écart d’amplitude des pics

de commutation de la ligne 1 ;
• tm, les temps de montée et de descente des pics de commutation ;
• td, le temps séparant deux pics ;
• T , la période du train d’impulsion (période de l’oscillateur).

Courant

Temps

T

A

K*A

tm

td

tm

1

2 3

4 5 6

Fig. 3.34: Modèle analytique simplifié du courant conduit par l’oscillateur sur ses
rails d’alimentation

Le coefficient de Fourier à l’ordre n d’une impulsion triangulaire d’amplitude
A peut se formuler ainsi :

αn =
2

T

[
∫ td+tm

td

(at + b1)e
−jnωtdt +

∫ td+2tm

td+tm

(−at + b2)e
−jnωtdt

]

αn = 2Atm

[

(

cos(nωtd) − nωtm sin(nwtd)
)

+ j
(

sin(nωtd) − nωtm cos(nωtd)
)

]

(3.5)

avec :
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• a = A
tm

• b1 = −a · td
• b2 = a · (td + 2tm)
• ω = 2π

T
la pulsation en rad.s−1

• n l’ordre (harmonique) du coefficient

l’équation 3.5 étant obtenu par développement limité d’ordre 2 au voisinage
de 0 des fonctions trigonométriques dépendant de la variable nωtm. Cette
approximation est valable jusqu’à n = 100 à 1 MHz, la valeur maximale de
tm étant voisine de 1ns. Une simplification supplémentaire valable jusqu’à
n = 20 consiste à négliger les termes facteurs de nωtm (Eq. 3.6).

αn = 2Atm · ej(nωtd) (3.6)

Ainsi, le coefficient de Fourier du train d’impulsion est donné par 3.7 avec
td = T/6 par définition. Nous avons choisi de placer, dans ce cas, la première
impulsion à l’origine des temps (td = 0) et de considérant que les impulsions
1 et 4 sont issues des commutations du dernier étage de la ligne 1.

αTrain
n = 2Atm

(

K + ej(nωtd) + e2j(nωtd)

+ K · e3j(nωtd) + e4j(nωtd) + e5j(nωtd)
)

αTrain
n = 2Atm

(

K + ej nπ

3 + ej n2π

3 + Kejnπ + ej n4π

3 + e−j nπ

3

)

(3.7)

On constate donc grâce à cette expression analytique valable jusqu’à l’ordre
20 que les coefficients de Fourier des impulsions triangulaires constituant
le train d’impulsion ont des arguments multiples de π

3
. De plus, le fait que

les impulsions 1 et 4 soient séparées de 3 · td induit l’annulation des ordres
impairs des coefficients de Fourier de chaque impulsion. Ceci se voit bien
sur la figure 3.35 qui trace les coefficients de Fourier de chaque impulsion
et la résultante pour le train d’impulsion complet en coordonnées polaires
jusqu’à l’ordre 6 dans le cas ou K est supérieur à 1. Le coefficient de Fou-
rier du train d’impulsion global, somme des coefficients des impulsions de
1 à 6, est tracé sous la forme d’une flèche noire. On note un maximum
pour l’harmonique 6 que l’on retrouve en mesure pour certaines fréquences
de fonctionnement de l’oscillateur. Cette étude qualitative montre que l’ap-
proximation triangulaire des formes d’onde du courant consommé est valable
pour notre application.

Nous avons donc choisi de développer un outil de prédiction et de com-
préhension du spectre d’émission de circuits numériques à partir de la saisie
du train d’impulsion triangulaire du courant de commutation obtenu par
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Fig. 3.35: Tracé des coefficents de Fourier des impulsions constituant la forme
d’onde approchée du courant consommé par l’oscillateur
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simulations transitoires. Il utilise principalement les algorithmes de trans-
formée de fourier rapide (FFT) et de calculs d’intégrale disponibles dans
Matlab pour fournir à l’utilisateur à la fois le spectre mais aussi les coeffi-
cients de Fourier associés au train d’impulsion saisi. Cet outil se présente
sous la forme d’une interface Matlab et permet (Fig. 3.36 et 3.37) :

1. la configuration du train d’impulsion (nombre d’impulsions, période,
période d’échantillonnage) ;

2. la configuration de chaque impulsion triangulaire (amplitude, temps
de montée, de descente, délai par rapport à l’impulsion précédente) ;

3. la tracé temporel du train d’impulsion et de son spectre évalué par
transformée de Fourier rapide (« FFT ») ;

4. l’application d’un filtre « LC » du premier ordre au du train d’impul-
sion relatif à l’impact des impédances parasites du réseau d’alimenta-
tion ;

5. le calcul et le tracé en coordonnées polaires des coefficients de Fourier
de chaque impulsion et du train d’impulsion complet pour la compré-
hension de l’enveloppe spectrale.

Fig. 3.36: Interface de prédiction et de compréhension du spectre d’émission, cas
de l’oscillateur à 9.8MHz
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Fig. 3.37: Tracé des coefficients de Fourier de chaque impulsion et du train
complet pour les huit premières harmoniques de l’oscillateur à 9.8MHz
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3.3.3 Modélisation ICEM étendue
au couplage substrat

La modélisation électrique du substrat s’appuie sur les information ca-
pitalisées lors de la campagne de caractérisation de l’environnement carte
et bôıtier des circuits TEST5 et TEST6. L’évaluation des impédances para-
sites du substrat a été menée en confrontant, comme pour la modélisation
ICEM de l’oscillateur, les résultats de mesure (paramètres S, DC, C(V))
avec des simulations ADS voire SILVACO ou autres outils d’extraction et
les données du fondeur pour la technologie AMS0.35µm.

3.3.3.1 Extraction des impédances du substrat :
difficultés expérimentales

Des motifs de test consistant en une série de contacts substrats placés à
différentes distances les uns des autres avaient été intégrés sur des circuits
de test fabriqués en technologie « bulk », « epi 7 » et « epi 14 » pour carac-
tériser le comportement résistif de ces différents substrats (Fig. 3.38). Les

5 m300 m50 m 150 m

40 m

8 m

130 m

Contacts substrats de 
circuits de test voisins

Contact substratPlot de bonding

460 m

2 m

Propagation 3D

Fig. 3.38: Structure de test pour la mesure des résistances du substrat

résultats de mesure de résistances sont présentés figure 3.39. Ces mesures
permettent de retrouver les caractéristiques de la propagation du courant
dans les diverses technologies de substrat énoncées section 2.1.2, page 60 et
observées lors des mesures transimpédance du couplage substrat sur les vé-
hicules TEST5 et TEST6. La résistance du substrat « bulk » est supérieure
à celle du substrat « epi 14 », elle-même supérieure à celle du substrat « epi
7 » pour les distances supérieures à 5µm.

La résistance des trois types de substrat est très proche pour une dis-
tance de 5µm ce qui semble indiquer que le dopage de la zone épitaxiée
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Fig. 3.39: Mesures de résistances substrat sur les trois technologies de substrat

est équivalent à celui du substrat « bulk », le courant circulant majoritai-
rement, dans ce cas, dans la couche épitaxiée des substrats « epi 14 » et
« epi 7 ». On note de plus dans ce cas, un écart de résistance entre les deux
technologie épitaxiée, ce qui semble indiquer que la couche épitaxié est plus
fortement dopée pour les substrats « epi 7 ».

La résistance du substrat croit ensuite avec la distance jusqu’à 50 µm
pour les circuits épitaxiés puis devient constante traduisant, à partir de
cette distance, la propagation du courant dans la couche conductrice P+
en profondeur. La résistance alors mesurée correspond à la résistance d’ac-
cès verticale depuis chaque contact jusqu’à la couche fortement dopée. En
faisant l’approximation d’un dopage constant dans la couche épitaxiée (ré-
sistivité constante) et en négligeant les résistances d’accès aux plots de me-
sure et celle du substrat P+, on obtient une résistivité de 0.9 Ωcm pour le
substrat « epi 7 » et de 1.3 Ωcm pour le substrat « epi 14 ».

Ces faibles résistivités s’expliquent par la présence du bloc de contacts
substrats voisins de nos structures de test qui modifie les chemins de cou-
rant. Son effet se manifeste aussi pour la technologie « bulk » où la résistance
semble atteindre une valeur de saturation alors que la propagation du cou-
rant se concentre, dans ce cas dans la couche supérieure fortement dopée du
substrat pour tous les cas de figure, laissant supposer une évolution quasi
linéaire de la résistance avec la distance.

L’effet de saturation de la résistance pour cette technologie est visible
à partir de 150µm, distance du même ordre de grandeur que celle séparant
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nos plots de test du bloc de contacts substrat. A partir de cette distance,
les chemins de courant entre nos points de test seront courbés latéralement
pour atteindre le bloc de contacts, chemin de plus faible impédance.

Des simulations physiques en environnement SILVACO nous ont permis,
pour la technologie « bulk », de vérifier l’impact de ce bloc de contacts
substrat (Fig. 3.40). La figure (Fig. 3.41) illustre les résultats de mesure et

Points de mesure 

Contacts substrats annexes 

Fig. 3.40: Structure pour les simulations physiques

de simulation de la résistance DC du substrat avec (3D) et sans prise en
compte (2D) du bloc de contact voisin. Dans le cas de la simulation 2D la
densité de courant fournie par le simulateur est divisée par la largeur des
contacts (40µm).

Les résultats de simulation 3D montrent une très bonne convergence
vis-à-vis des mesure uniquement en technologie « bulk » dont le profil de
dopage est parfaitement mâıtrisé. Les incertitudes concernant les profils de
résistivité obtenus par mesure de spreading résistance pour les technologies
épitaxiées induisent des écarts de plus de 7dBΩ entre les simulations et les
mesures. Cette phase de caractérisation électrique du substrat montre a quel
point il est complexe d’extrapoler des résultats de mesure ou de simulation
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Fig. 3.41: Mesures et simulations 2D et 3D de la résistance du substrat en
technologie ”bulk”

issus de structures de test isolées pour le cas réel d’un circuit ou les ports
substrats sont multiples et répartis sur l’ensemble de la surface de la puce.

Les simulations en 3 dimensions des circuits TEST5 et TEST6 étant
impossible à réaliser dans l’environnement SILVACO, les modèles électriques
deux dimensions du substrat que nous proposons dans la suite du document
sont principalement obtenus par mesure entre les différents ports substrats
et par ajustement empirique des impédances unitaires.

3.3.3.2 Modélisation électrique du couplage substrat

Le modèle électrique du couplage substrat entre le noeud d’injection de
l’oscillateur et la photodiode BigPhd des circuits TEST5 et TEST6 sont
présentés figure 3.42. L’effet des anneaux de garde induisant une propa-
gation istrope des courants de substrat, les capacités des anneaux de garde
NWELL sont issues des modèles fournis par le fondeur en prenant en compte
leur dimension totale. Les impédances des réseaux RC de chaque « région »

du substrat ont été obtenues en partitionnant, comme pour le modèle du
bôıtier, les mesures et simulations entre les différents ports. Il est cependant
impossible de décorréler totalement les mesures, chaque port étant connecté
à ses voisins par le substrat. La démarche expérimentale suivie est dévelop-
pée en annexe A.

La photodiode et ses anneaux de garde sont notamment dupliqués (Fig.
3.1, page 87 et Fig. 3.42 (a)) et nous supposons que les ports substrats
associés à ces anneaux sont court-circuités.
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Fig. 3.42: Microphotographie et vue en coupe des circuits TEST5

La capacité Cm2s correspond à la capacité, extraite à partir de la vue
placée routée du circuit, entre les anneaux de garde optiques (anneau de mé-
tal de bas niveau et de grande dimension) ,connectés aux anneaux NWELL
des photodiodes, et le substrat.

La capacité Cxt extraite aussi par DIVA est la capacité de couplage entre
les rails de métal routant les anneaux P+ et NWELL des photodiodes.

Alors que le modèle complexe complet illustré figure 3.42 (b) est à définir
pour le substrat « bulk » qui prend en compte à la fois la propagation en
surface et en profondeur du substrat [21], un modèle simplifié est aisément
obtenu pour la technologie « epi 10 » pour laquelle les chemins de courant
se propagent principalement dans la profondeur du substrat peu résistif. Ce
modèle ne prend en compte que les résistances verticales depuis les ports
jusqu’à la zone de substrat fortement dopée considérée équipotentielle (Fig.
3.42 (b), éléments entourés en pointillés). Ce modèle électrique relativement
simple surestime le couplage substrat notamment à haute fréquence et il est
nécessaire de lui ajouter les ports substrats annexes identifiés par les mesures
champ proche (Cf. section 3.2.3.2, page 103). Ces contacts substrat annexes
étant répartis sur l’ensemble de la puce, il est complexe de modéliser les
chemins de couplage les liant à nos structures de test (Fig. 3.43). Nous avons
choisi de les connecter directement au noeud d’injection par des résistances
dont les valeurs sont issues de mesures statiques.

Le tableau 3.4 donne les valeurs des résistances DC mesurées entre les
différents ports substrat ohmiques pour les circuits TEST5 en technologie
« bulk » et « epi 10 ». Les valeurs des capacités de jonction totales équiva-
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Fig. 3.43: Répartitions des principaux ports substrat sur les circuits TEST5

lentes des anneaux de garde NWELL NO et NP sont respectivement 5.8 pF
et 7.8pF en technologie « bulk » et 11.7 pF et 15 pF en technologie « epi
10 » en polarisation DC 3.3 V . L’architecture du modèle complet du cou-

Circuit RN−PO RN−PP RN−2 RN−3 RN−4 RPO−PP RPP−4

bulk 72 243 102 126 103 207 218
epi 10 16.3 22.9 10 21.2 20.3 24.5 218

Tab. 3.4: Résistances du substrat obtenues par mesure sur les circuits TEST5
« bulk » et « epi 10 »

plage substrat codé en VHDL-AMS est présenté figure 3.44. Il est constitué :
• du modèle ICEM complet de l’oscillateur incluant les interconnexions

du bôıtier et les sources de polarisation (Fig. 3.31) ;
• du modèle électrique du substrat associé à ses ports d’ entrée / sortie ;
• du modèle des interconnexions du bôıtier connectant les ports à l’en-

vironnement circuit imprimé
• du bloc de polarisation des anneaux de garde ;
• du modèle SPICE du circuit transimpédance dédié.
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Polarisations

Fig. 3.44: Architecture du modèle VHDL-AMS de couplage substrat pour les
véhicules TEST5 et TEST6

L’environnement du circuit imprimé est modélisé par les impédances para-
sites des pistes routant les tensions VDD Garde (3.3V) à destinations des
anneaux NWELL, le plan de masse est supposé idéal.

Le modèle SPICE du circuit transimpédance dédié est basé sur les sous-
circuits des amplificateurs opérationnels OPA657 fournis par Texas-Instru-
ments et est compilé comme une entité VHDL analogique. Tous ces sous-
ensembles sont intégrés dans un modèle VHDL-AMS de haut niveau.

3.3.3.3 Validation du modèle et stratégies de garde

Les simulations du modèle montrent une bonne corrélation avec les me-
sures transimpédance pour tous les types de circuit. Les sauts de tension
observés sont relatifs à l’amplification des appels de courants induits par
le couplage substrat à la photodiode par les circuits transimpédance. Leurs
constantes de temps dépendent à la fois de l’interaction entre les impédances
de la photodiode, du bôıtier et de la capacité de compensation du premier
étage amplificateur et des performances des amplificateurs opérationnels
utilisés (bande passante, slew rate).

Les formes d’onde obtenues figure 3.45 correspondent à des transitoires
sur le photocourant de l’ordre de la dizaine de microampères, sur des temps
de transition de 2.8ns (moitié de la pseudo-période des perturbations injec-
tées par l’oscillateur dans le substrat). Le décalage temporel observé entre
la mesure et la simulation (Fig. 3.45) provient des imperfections du modèle
d’émission (cf. 3.3.2.3, page 117).

On note de plus que les mesures sont bruitées par des oscillations à
170MHz. Ceci illustre bien la présence d’un phénomène de couplage magné-
tique entre les fils de bonding, mis en évidence par les mesures en champs
proche et non pris en compte dans cette version du modèle. La comparai-
son des spectres des transitoires de courants obtenus par simulation de nos
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Fig. 3.45: Comparaison des mesures transimpédance (bleu) et des simulations
(rouge) du modèle VHDL AMS pour le circuit en technologie ”epi 10”

structures de test pour les deux technologies de substrat révèle une atténua-
tion moyenne du bruit pour la technologie « bulk » de 20dB contre 15dB
observé en mesure.

La figure 3.46 montre les atténuations du couplage de bruit pat le sub-
strat obtenues grâce à la simulation du modèle, en polarisant à la masse des
anneaux de garde P+ du le circuit « bulk ». Pour chacun des cas représenté,
l’atténuation est le rapport d’amplitude du courant couplé à la photodiode
sans structure de garde et lorsque l’anneau de garde considéré est mis à
la masse. On retrouve bien que l’anneau de garde de la photodiode est le
plus efficace et qu’un maximum d’atténuation est obtenue par la polarisa-
tion commune des deux anneaux. On note aussi que l’atténuation apportée
par les anneaux de garde diminue avec l’augmentation de la fréquence, les
inductances parasites des interconnexions devenant prépondérantes. L’effi-
cacité des structures de garde est moindre pour la technologie épitaxiée,
comme on a pu l’observer en mesure (Fig. 3.46). On ne note pas non plus
d’atténuation du bruit de substrat par la polarisation des anneaux de garde
NWELL

D’une manière générale, l’efficacité des anneaux de garde est surestimée
par le modèle. Ceci peut provenir du fait que seule une partie des chemins
de courant est prise en compte, qu’aucun couplage magnétique entre inter-
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en technologie ”bulk”

10
6

10
7

10
8

−5

0

5

10

15

20
Polarisation des anneaux P+ de l’oscillateur et de la photodiode

f (Hz)

A
tté

nu
at

io
n 

(d
B

)

Fig. 3.47: Atténuation du courant couplé par le substrat à la photodiode BigPhd
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connexions n’est modélisé et que le plan de masse polarisant les anneaux
P+ est idéal.

La bonne caractérisation de l’environnement électrique de la puce est
primordial dans l’étude du bruit de substrat. Des simulations du modèle
ne prenant pas en compte les impédances parasites des interconnexions des
anneaux de garde révèlent en effet des atténuations de l’ordre de 80dB.

Le compromis entre la précision et la simplicité du modèle est accep-
table. Son haut niveau d’abstraction a pour avantage de réduire fortement
le temps de simulation qui est de l’ordre d’une vingtaine de seconde avec
une résolution temporelle de 100 ps sur une période de 2 µs.

3.3.3.4 Conclusion

Nous avons mis en évidence, analysé et modélisé dans ce chapitre le cou-
plage de bruit par le substrat entre un circuit numérique de faible puissance
fonctionnant à basse fréquence et des photodétecteurs de types et de dimen-
sions différentes. Le phénomène prépondérant d’injection de bruit dans le
substrat étant le couplage ohmique du bruit d’alimentation, l’extension de
la méthodologie ICEM pour l’étude du bruit de substrat a été utilisée et
validée. L’efficacité de ce modèle réside à la fois dans la précision de modé-
lisation de la source de bruit et des interconnexions de chaque port substrat
au monde extérieur. L’obtention des impédances entre les différents ports
du substrat reste l’élément critique de cette méthodologie. L’obtention d’un
modèle totalement prédictif nécessite à la fois de connâıtre avec précision les
données technologiques des procédés de fabrication et d’utiliser des outils à
la fois efficaces et adaptés aux environnements réels des circuits microélec-
troniques. La réalisation de cette étude permet de dégager les conclusions
suivantes.

• Un modèle capacitif de valeur constante peut être considéré pour tra-
duire la réception du bruit de substrat par la photodiode ;

• L’utilisation d’anneaux de garde P+ offre une bonne isolation des
circuits sur substrat résistif s’ils sont placés à la fois au niveau de la
source de bruit et du circuit victime (leur effet est faible en techonlogie
épitaxiée) ;

• L’utilisation d’anneaux NWELL pour le bruit de substrat est inutile
pour les domaines de fréquence que nous considérons 3 ;

• Le routage des structures de garde depuis le silicium jusqu’au circuit
imprimé influe grandement sur leurs performances ;

3Ce type de structure est souvent utilisée dans les imageurs CMOS où ils jouent un
rôle de garde optique.
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• La bonne compréhension des phénomènes de couplage et de la to-
pologie du circuit est nécessaire pour établir un modèle simplifié du
couplage substrat dont tous les ports ohmiques doivent être pris en
compte ;

• Les substrats épitaxiés, ayant une susceptibilité accrue au bruit de
substrat, aggravent les performances de bruit en mode rayonné des
circuits intégrés ;
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[20] R. Perdriaux, Méthodologie de prédiction des niveaux d’émission
conduite dans les circuits intégrés, à l’aide de VHDL-AMS. Thèse
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Chapitre 4

Etude du bruit de substrat
dans le cas d’un imageur
CMOS standard

Les techniques de mesure et de modélisation présentées dans le chapitre
précédent seront mise en oeuvre dans ce chapitre pour mener l’étude com-
plète du couplage de bruit par le substrat dans le cas d’un imageur CMOS
complet.

Nous présenterons dans un premier temps les objectifs de cette étude
qui a donné lieu à la conception d’un circuit dédié dont nous expliciterons
l’architecture.

Une analyse du bruit d’alimentation du circuit sera ensuite menée pour
aboutir au modèle ICEM complet des circuits numériques le constituant que
nous étendrons au couplage substrat.

Enfin l’effet du bruit de substrat sur la réponse de l’imageur sera abordé
de manière qualitative.

4.1 Objectifs de l’étude et dispositif expéri-

mental

Aprés avoir identifié les circuits numériques agresseurs et évalué l’impact
du bruit de substrat sur le processus de photodétection, il nous était indis-
pensable d’appréhender les niveaux de bruit effectivement injectés dans le
substrat lors du fonctionnement d’un capteur CMOS standard.

La mise en oeuvre d’un imageur CMOS nécessitant divers signaux et
circuits appartenant à des domaines d’horloge différents (cf. Chapitre 1,
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page 33), nous avons aussi cherché à évaluer l’impact de chaque agresseur
sur la quantité de bruit injecté.

Il était enfin nécessaire d’évaluer l’amplitude et la répartition spatiale du
bruit de substrat au niveau de la matrice de pixel pour mieux appréhender
son impact sur la qualité de l’image.

4.1.1 Le véhicule de test 128TEST7

Nous avons conçu, pour les besoins de cette étude, un circuit imageur
CMOS dédié basé sur une architecture matricielle de 128×128 pixels photo-
diode 3T au pas de 12µm en technologie AMS0.35µm (Fig. 4.1) sur substrat
résistif (« bulk ») et épitaxié (« épi 10 »). Nous présenterons dans un pre-
mier temps l’architecture du circuit et rappellerons le fonctionnement des
organes de base d’un circuit imageur.

4.1.2 Architecture interne du circuit

Le véhicule 128TEST7 se compose de blocs standards dans l’architecture
des capteurs CMOS et de circuits dédiés à notre étude (Fig. 4.2 et 4.4).

Les précautions de conception énoncées dans le chapitre 3 ont été suivies
pour ce circuit complet dont les blocs de pads numériques et analogiques
ainsi que les alimentations sont séparés afin d’éviter au maximum des phé-
nomènes de crosstalk entre interconnexions métalliques.

4.1.2.1 Les circuits standards

Ils se composent du séquenceur, des décodeurs ligne et colonne, du circuit
de lecture et de la matrice de pixel. Le séquenceur a pour fonction de générer
les signaux nécessaires à la lecture de la matrice (Fig. 4.4) :

• Les vecteurs d’adresse de 7 bits aux décodeurs ligne (Yi) et colonne
(Xj) ;

• Le signal de remise à zéro (RST, an anglais Reset) des photodiodes
décodé au niveau ligne comme nous le verrons par la suite ;

• Les signaux d’échantillonnage de la tension de sortie des pixels (SHR
et SHS) ;

et ceux nécessaires pour l’acquisition vidéo du signal de sortie du capteur :
• le signal de synchronisation ligne ou horizontale (SYNCH) ;
• le signal de synchronisation image ou verticale (SYNCV) ;
• le signal de commande pour la conversion analogique/numérique (STC),

la conversion étant effectuée en externe dans notre cas.
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Fig. 4.1: Microphotographie du circuit 128TEST7
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Le séquenceur est une machine d’états configurable par protocole I2C dont
la cadence de fonctionnement maximale, assurée par une horloge externe, est
50MHz. La matrice peut être adressée par un circuit externe afin d’évaluer
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Fig. 4.3: Vue schématique du pixel et des circuits de lecture du véhicule
128TEST7

l’impact de l’intégration du séquenceur sur le bruit d’alimentation, nous
nous sommes laissés la possibilité par conception de lire la matrice à l’aide
d’un circuit externe (mode séquencement externe). Il est donc possible de
désactiver le séquenceur et de fournir aux décodeurs, à la logique d’accès
et aux circuits de lecture les signaux de contrôle nécessaires (séquenceur
désactivé).

Il est aussi possible de désactiver les sorties du séquenceur pour éva-
luer la part des commutations internes générées par le fonctionnement du
séquenceur sur le bruit d’alimentation (mode séquenceur seul).

Le décodeur ligne génère les signaux de sélection ligne SEL_Yi et de
remise à zéro des photodiodes RST_Yi à destination des pixels de la ligne i
à partir des vecteurs d’adresse Yi et du signal de reset RST fournis par le
séquenceur.



146 Etude du bruit de substrat dans un imageur CMOS

Les niveaux de signal (après intégration), respectivement de référence
(ou niveau de reset) des pixels de la ligne i, sont ensuite échantillonnés dans
les capacités de stockage de chaque circuit de lecture colonne par l’intermé-
diaire des signaux respectivement SHS et SHR.

Le décodeur colonne fournit enfin les signaux de sélection SEL_Xj aux
circuits de lecture colonne. Ces derniers délivrent ensuite successivement les
signaux échantillonnées de chaque pixel aux circuits extérieurs par l’inter-
médiaire des broches signal (Vsig) et référence (Vref).

Ceci rappelle la présence de deux domaines d’horloge dans les capeturs
CMOS, la cadence ligne et la cadence colonne ou cadence pixel (en anglais
Pixel Rate) qui conditionne directement le débit de données de l’imageur.

Afin de pouvoir décorréler l’impact de chaque circuit numérique sur le
bruit d’alimentation, il est possible de désactiver les sorties des décodeurs
ligne et colonne. Dans ce mode de fonctionnement, la logique d’accès du
pixel et des circuits de lecture est inactive.

Les pixels 3T photodiodes intègrent un transistor de sélection recevant
le signal de sélection ligne, un transistor de reset pour la mise à la référence
de la photodiode. Le suiveur intra pixel est constitué du transistor source
commune et de la source de courant colonne contrôlée par la tension VLN
(Fig. 4.3).

Le transistor de reset et le suiveur du pixel sont polarisés par deux
alimentations distinctes, respectivement VDD_RST et VDD_Pix.

Le suiveur de sortie se compose d’un suiveur de type PMOS pour s’adap-
ter à la dynamique du signal délivrée par le pixel et d’un transistor de
sélection recevant la commande SEL_Xj.

La source de courant du suiveur colonne est polarisée par la tension
VDD_Lecture, le transistor suiveur, la source de courant colonne et les capa-
cité d’échantillonnage étant référencés à la masse analogique VSS_Lecture

que nous appellerons par la suite VSSA.

4.1.2.2 Les circuits dédiés

Deux colonnes de pixels nommés BDS pour (bruit de substrat) ont été
intégrés dans la matrice de pixel afin de pouvoir mesurer les niveaux de
bruit de substrat au sein même de la matrice pendant le fonctionnement
du circuit. Ils sont sélectionnés par un décodeur dédié (Décodeur Pixels
BDS) et leur signal de sortie est lu sans échantillonnage par deux circuits
de lecture.

L’architecture des pixels et des circuits de lecture est identique à celles
des pixels standards (Fig. 4.3). Ainsi la susceptibilité de ces circuits vis à vis
du bruit de substrat est représentative de celle des circuits standards. Seule
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la bande passante et le gain des circuits BDS relativement au variations du
potentiel de substrat ont été optimisés.

Des détecteurs de courant d’alimentation ont aussi été intégré, dans la
perspective de l’étude de l’intégrité des alimentations analogiques du pixel,
du circuit de lecture. Ils permettront aussi d’affiner l’étude du bruit d’ali-
mentation des circuits numériques (séquenceur et des décodeurs).

Une source de bruit, constituée de 10 lignes d’inverseurs, chacune com-
posés de 40 inverseurs, a pour fonction de générer des perturbations asyn-
chrones à la lecture de la matrice dans la perspective d’émuler le fonction-
nement d’un processeur externe.

Enfin le bloc de pads d’entrée/sortie numériques dispose de buffers bi-
directionnels pour être compatible à la fois avec le mode de séquencement
interne et le mode de séquencement externe. Leur « sens » est configurable
par un signal externe.

4.1.3 Environnement électrique et mise en oeuvre du
circuit TEST7

L’environnement de mesure du circuit 128TEST7 se compose d’une carte
de test étendant les précautions relatives à l’intégrité des signaux et de
plusieurs interfaces d’acquisition (Fig. 4.5). Nous avons conçu un circuit
imprimé 6 couches organisé comme suit :

• couche 1 : face composant, connecteurs et plans de masse ;
• couche 2 : plans d’alimentations ;
• couche 3 : signaux numériques ;
• couche 4 : plans de masse ;
• couche 5 : signaux analogiques ;
• couche 6 : face circuit TEST7 et plan de masse.

Il supporte à la fois (Fig. 4.4) :
• le capteur CMOS TEST7 ;
• un circuit logique programmable (FPGA pour Field Programmable

Gate Array) SPARTAN 3 (Xilinx) assurant les fonctions de séquence-
ment externe et de synchronisation ;

• un amplificateur d’instrumentation composé d’amplificateurs opéra-
tionnels discrets pour le conditionnement du signal vidéo ;

• un bloc de régulateurs délivrant les tensions d’alimentations aux divers
circuits ;

• des connecteurs d’entrée-sortie pour l’interfaçage avec les appareils de
mesure et les cartes d’acquisitions (carte vidéo Matrox ou National
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Fig. 4.5: Vue synoptique de la carte TEST7

Instrument pour la mise en oeuvre capteurs de courant intégrés dans
le circuit TEST7.

Les tensions d’alimentation des différents circuits sont délivrées par des
régulateurs linéaires contrairement aux stratégies d’alimentation utilisées
pour les FPGA à base de régulateurs à découpage pour générer le moins
de commutation possible sur la carte. Les alimentations numériques sont
préférentiellement routées par plans afin de réduire les inductances parasites
du réseau d’alimentation numérique du circuit et du FPGA.

Toutes les alimentations sont routées sur le même plan et toute super-
position de signaux, alimentations et plans de masse analogiques et numé-
riques a été évitée. La stratégie adoptée pour le découplage des tensions
d’alimentation du FPGA est issue de [1] et des données constructeurs et
recommandations issues de la littérature pour le circuit TEST7 et l’amplifi-
cateur d’instrumentation. Nous avons préservé le routage en étoile des plans
de masse qui sont court-circuités au niveau du bloc de régulateurs afin de
confiner les chemins de retour des courants de commutation dans le plan de
masse numérique.

Diverses sondes de mesure 1Ω ont été réalisées pour mesurer les cou-
rants de retour sur les broches de masse numériques (VSSN) et analogiques
(VSSA) du circuit TEST7 mais aussi sur la broche de masse du FPGA com-
mune à tous ses circuits internes (coeur logique, broches de configuration,
circuits d’entrée/sortie). Ceci permettra d’évaluer l’impact des perturba-
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tions induites par le FPGA sur le fonctionnement du circuit numérique et
sur l’intégrité des mesures.

4.2 Etude du bruit d’alimentation

Nous essaierons dans une première partie de dégager les point clefs qui
nous permettrons de modéliser le bruit d’alimentation des circuits numé-
riques du circuit TEST7.

4.2.1 Environnement électrique

Les mesures 1Ω VSS FPGA et VSSN montrent qu’il y a couplage conduit
du bruit d’alimentation entre les deux circuits.

En effet, le plancher de bruit de VSS FPGA augmente dans le cas ou le
séquenceur est activé et qu’il délivre ses sorties (Fig 4.6). Dans ce cas, les
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Fig. 4.6: Mesure 1Ω VSS FPGA en mode séquencement interne à 10MHz sur
substrat résistif

signaux de lecture de la matrice sont reçus via les circuits d’entrée sortie
de la puce par le FPGA dont les broches correspondantes sont en haute
impédance car non utilisées. On ne note aucune modification de l’allure
spectrale du bruit de masse du FPGA dans les configurations séquenceur
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seul, séquenceur désactivé ou lorsque nous forçons les pads bidirectionnels
en entrée.

Le couplage de bruit d’alimentation entre le FPGA et la puce TEST7 se
fait donc par les circuits d’entrées sorties des deux composants qui court-
circuitent en transitoire leurs alimentations respectives, l’alimentation nu-
mérique du circuit TEST7 polarisant à la fois les circuits numériques, tous
les étages de « buffers » d’entrée/sortie et leurs protections contre les dé-
charges électrostatiques.

La comparaison des mesures 1Ω VSS_FPGA et VSSN en séquencement in-
terne montre de plus que les enveloppes spectrales des courants mesurés sont
distinctes quelle que soit la fréquence de fonctionnement du séquenceur (Fig.
4.7). Seules les harmoniques de l’oscillateur externe à 50MHz sont présentes
sur le spectre de VSSN aux faible fréquences de fonctionnement, leurs am-
plitudes est ensuite inférieure à celles émises par le circuit (FCLK > 3MHz).
On note enfin une atténuation du bruit d’alimentation numérique du circuit
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Fig. 4.7: Mesures 1Ω sur les broches VSS FPGA et VSSN sur substrat résistif

TEST7 de 20dB en mode séquencement externe par rapport au séquen-
cement interne (Fig. 4.8), le FPGA générant plus de bruit d’alimentation
dans ce mode de fonctionnement. Ce constat reste vrai lorsque les circuits
d’entrée/sortie bidirectionnels sont forcés en entrée (Cf. section 4.2.2, Fig.
4.9).
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Fig. 4.8: Bruit d’alimentation du FPGA et du circuit TEST7 sur substrat résistif
en séquencement interne(buffers bidirectionnels en sortie) et externe

Nous avons montré que notre environnement de mesure est adapté à
l’étude des émissions conduites du circuit sous test malgré l’intégration d’un
composant numérique bruyant sur le circuit imprimé. Le plan de masse
numérique servant de référence aux deux sondes 1Ω VSS_FPGA et VSSN
pourra donc être considéré comme idéal pour la modélisation ICEM.

De plus nous avons mis en évidence que l’intégration de fonctions numé-
riques peut constituer une limitation des performances des capteurs CMOS
et que les circuits d’entrée/sortie jouent un rôle important sur le bruit d’ali-
mentation généré.

4.2.2 Eléments d’analyse pour la modélisation ICEM

4.2.2.1 Impact des circuits d’entrée/sortie

Il a été montré que les circuits d’entrée/sortie numériques jouent un rôle
non négligeable sur le bruit d’alimentation des circuits intégrés [2].

Nous devons considérer dans notre circuit l’impact des buffers d’entrée
et de sortie relatifs au fonctionnement standard d’un imageur, c’est à dire
ceux routant les signaux d’horloge (CLK) et de synchronisation vidéo (STC,
SYNCH, SYNCV), et des buffers bi-directionnels utilisés spécialement pour
notre étude.
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Les figures 4.9 (a) et (b) illustrent l’impact de la commutation des buf-
fers bidirectionnels sur le bruit d’alimentation de notre circuit. L’échelle de
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Fig. 4.9: Mesure temporelle du bruit d’alimentation du circuit TEST7

temps ici représentée correspond au temps de lecture d’une ligne (117µs)
pour une fréquence d’horloge de 10MHz. On constate que la désactivation
de l’étage de sortie des buffers bidirectionnels uniformise et diminue de moi-
tié les amplitudes crête à crêtes des pics de courant mesurés sur la masse
numérique.

Les principaux pics de courant d’amplitude variable et dont la période
est de 900ns (Fig. 4.9 (a)) correspondent aux N (N ≤ 7) changements d’état
simultanés du vecteur d’adresse colonne induisant la commutation simulta-
née des sorties du séquenceur, des décodeurs et des buffers bidirectionnels.
L’aspect uniforme de l’amplitude des courants mesurée figure 4.9 (b) semble
montrer que les commutations des buffers d’entrée (CLK) et de sortie (STC,
SYNCH, SYNCV) masquent celles des circuits numériques internes.

La période des pics de courant, est identique à la cadence pixel (Pixel
Rate) donc liée au débit vidéo du capteur.

La comparaison entre les figures 4.9 (b) et (c) confirme que même dans
le cas d’un fonctionnement standard (échange des signaux d’horloge et de
synchronisation), l’intégration du séquenceur induit un bruit d’alimentation
supérieur. Dans ce cas, le bruit mesuré correspond à la fois à la commutation
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des buffers d’horloge et de sortie ainsi qu’au fonctionnement du séquenceur
et des décodeurs.

4.2.2.2 Impact du fonctionnement des circuits numériques

Les nombreuses configurations de fonctionnement des circuits numé-
riques de séquencement et de décodage nous ont permis d’isoler les circuits
et signaux ayant un impact prépondérant sur le bruit d’alimentation.

Le maximum de bruit est obtenu dans la configuration où le séquenceur
délivre ses sorties aux décodeurs et au FPGA (buffers bidirectionnels en
sortie). La désactivation des sorties des décodeurs lignes et colonnes (EN_X
et EN_Y à 0) n’a aucun impact sur l’amplitude du bruit conduit et ceci
pour toutes les fréquences de fonctionnement (Fig. 4.10 (a)). L’analyse des
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Fig. 4.10: Impact des divers circuits numériques sur le bruit d’alimentation du
circuit TEST7

décodeurs ligne et colonne d’architecture similaire (1 parmi 128), montre
que la génération des termes intermédiaires de décodage, par le premier
étage du décodeur, implique des portes logiques fortement dimensionnées et
un routage complexe sur de grandes distances (Fig. 4.11). Leurs commuta-
tions simultanées, sous l’effet des changements d’états des bits du vecteur
d’adresse) sont donc susceptibles de masquer celles successives des derniers
étages plus fortement chargés, le signal de désactivation des sorties n’interve-
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nant que tardivement en regard de la propagation des signaux de commande
dans les décodeurs (Fig. 4.12).

La charge du décodeur ligne correspond aux capacités équivalentes des
rails de métal de 1.5mm de long routant les signaux de sélection (SEL_Y) et
de remise à zéro (RST) associées aux capacités MOS des transistors de la
logique d’accés. Celle des décodeurs ligne est plus faible autant en termes
de dimensions de routage que du nombre de transistors adressés, seul les
deux transistors de sélection colonne (X) de chaque suiveur étant activés.

Vecteur d adresse 
Xj Yi

Routage vers 
le niveau 2 

Produits interm daires (420 m)

Fig. 4.11: Premier étage des décodeurs ligne et colonne

La désactivation des sorties du séquenceur (séquenceur seul) diminue le
bruit d’alimentation du circuit d’autant plus que les cicruits d’entrée/sortie
bidirectionnels sont configurés en sortie (Fig. 4.10 (b)).

Dans cette configuration :
• le bruit d’alimentation propre au séquenceur est diminué (désactiva-

tion des buffers de sortie du séquenceur chargés par les rails de métal
et les étages d’entrée des décodeurs) ;

• le bruit d’alimentation des décodeurs et supprimé ;
• le bruit d’alimentation des buffers bi-directionnels et de sortie (STC,

SYNCV, SYNCH) est supprimé.

Le fonctionnement du séquenceur induit une augmentation du plancher de
bruit et l’on note, figure 4.10 (b), l’impact de la commutation du buffer
d’horloge dont le bruit d’alimentation est mesuré alors que le séquenceur
est désactivé (son arbre d’horloge n’étant pas sollicité dans ce cas).

4.2.2.3 Simulations

Nous avons réalisé des simulations temporelles mixtes analogiques/nu-
mériques de nos circuits dans l’environnement Advance−MS. L’architecture
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du circuit simulé est illustrée figure 4.13 afin d’identifier plus précisément les
principaux appels de courant des différents circuits. Le bloc de configuration
nécessaire pour l’initialisation et le cadencement du séquenceur est codé en
VHDL.

Les vues rétro-annotées capacitives du séquenceur et des décodeurs tien-
nent compte de leurs charges respectives (interconnexions métalliques, étage
d’entrée des buffers bidirectionnels et de sortie) et chaque sous bloc est doté
de sa propre alimentation pour pouvoir visualiser séparément son courant
d’alimentation.

La description mixte de ces circuits est intégrée dans une « netlist »

SPICE de haut niveau et l’interface entre le bloc de configuration numé-
rique et le séquenceur est formalisée par des convertisseurs numériques et
analogiques. Les temps de montée et de descente de ces convertisseurs ont été
ajustés d’après les données constructeurs du FPGA concernant les temps de
transition des « buffers » d’horloge. Le bloc de pads numérique n’a pu être
intégré dans ces simulations, la description de certains éléments constitutifs
(diodes de protection ESD) n’étant pas supportée par l’outil (Advance-MSS)
permettant de générer la netlist spice du circuit complet. Nous avons consi-
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Fig. 4.13: Architecture de la simulation mixte des circuits TEST7

déré pour cette analyse le cas de la lecture fenêtrée de 5 par 5 pixels sur la
plage d’adresse ligne et colonne 60 à 64 (Fig. 4.14). Ceci permet de réduire le
temps de simulation et d’observer tous les appels de courant n’appartenant
pas, spécialement pour les adresses lignes, au même domaine d’horloge dans
le cas de la lecture complète de la matrice.
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4.2.3 Bilan

Les résultats de simulation obtenus confortent les hypothèses émises sec-
tion 4.2.2.2 et permettent de dégager les points suivants (Fig. 4.14).

• Le séquenceur génère des appels de courant sur les front montants
du signal STC, sur les fronts montant et descendant de l’horloge et à
chaque changement d’état des vecteurs d’adresse ligne (Y) et colonne
(X).

• Le décodeur colonne génère des appels de courants pour tout change-
ment du vecteur d’adresse en entrée X, d’autant plus important que
le nombre de changements d’état est grand.

• Le décodeur ligne, plus fortement chargé, génère des appels de courant
lors de la commutation du vecteur d’adresse en entrée Y (de la même
manière que le décodeur colonne) et des signaux de sélection SEL_Yi

et de remise à zéro (RST, RSTi).
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Fig. 4.14: Simulation mixte des blocs numériques du circuit TEST7
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4.3 Modélisation ICEM étendue du circuit

TEST7

Les simulations optimisées par le simulateur ELDO-MACH de l’archi-
tecture mixte illustrée figure 4.13 ont des temps d’éxécution élevé (8 heures
pour la simulation en lecture fenêtrée dont les résultats sont présentés fi-
gure 4.14. La co-simulation de circuits niveau transistor rétro-annotées et
de blocs VHDL rend par exemple la phase d’initialisation du séquenceur,
inutile pour la modélisation ICEM, relativement longue. Ces simulations ne
sont donc pas adaptées à la modélisation ICEM des circuits numérique en
fonctionnement standard, c’est à dire pour la simulation du bruit émis lors
de la lecture d’une ou de plusieurs images.

Nous avons donc choisi, comme au chapitre précédent, de développer un
modèle ICEM comportemental en VHDL-AMS de nos blocs numériques.

4.3.1 Méthodologie

Contrairement au cas du chapitre 3, les évènements de commutation
sont synchrones à la lecture de la matrice (activité du séquenceur et des dé-
codeurs). Ceci nous a conduit à aborder la modélisation ICEM par l’analyse
des évènements de commutation à l’image de la technique proposée par Na-
gata et al. [3]. La méthodologie de modélisation est illustrée figure 4.15. Les
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Simulations Mixtes 
Comportemental / Transistor
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ETENDU AU 

COUPLAGE SUBSTRAT

Fig. 4.15: Méthodologie de modélisation ICEM évènementielle

évènements de commutation identifiés pour chaque circuit orientent à la fois
l’architecture de son code VHDL-AMS (définition de l’interface, des para-
mètres de son architecture) et les simulations temporelles niveau transistor
pour l’extraction des formes d’onde associées à chaque évènement.
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Les formes d’onde des courants de commutation issues des simulations
temporelles mixtes sont modélisées sous forme triangulaire dont on extrait
manuellement les amplitudes et les temps de transition qui serviront de pa-
ramètre au modèle comportemental de la source de courant. Cette approxi-
mation triangulaire a été choisie pour simplifier l’architecture du modèle, la
technique utilisant la lecture des fichiers de sortie des simulations tempo-
relles induisant ici un grand nombre de fichiers et des problèmes de synchro-
nisation. De plus cette simplification des formes d’onde, dont la pertinence
a été démontrée lors du chapitre précédent, est communément utilisée pour
modéliser les formes d’onde du courant consommé par les cirucits numé-
riques [4], [5]. Elle se justifie de plus dans notre étude par l’allure de l’en-
veloppe spectrale du bruit d’alimentation montrant des harmoniques d’am-
plitude constante et une atténuation à −40dB/décade à partir de 50MHz
rapellant celle d’un train d’impulsion triangulaire de largeur à mi-hauteur
voisine de 7ns [6], page 10 à 15.

Devant l’impossibilité de simulation des pads d’entrée sortie dans l’envi-
ronnement mixte utilisé, nous avons extrait les stimuli issus des simulations
temporelles du séquenceur et des décodeurs (amplitude, temps de transi-
tion) pour les appliquer à une vue rétro annotée capacitive des pads dont la
simulation temporelle nous permet d’extraire les formes d’onde des courant
de commutation.

Enfin nous mettons à profit les techniques d’extraction employées dans
le chapitre précédent pour l’estimation du réseau d’alimentation numérique
depuis la puce jusqu’au circuit imprimé.

Les principaux ports substrat capacitifs étant constitués par les caissons
N dont la capacité équivalente au substrat est obtenues par simulation fré-
quentielle des vues rétro-annotées, nous avons choisi de ne considérer que
les ports ohmiques au substrat dont nous évaluons les résistances de proche
en proche par des mesures statiques.

Les modèles ICEM de chaque bloc numérique sont ensuite associés pour
former le modèle ICEM complet du circuit.

4.3.2 Le modèle ICEM étendu

L’architecture du modèle ICEM étendu est présenté figure 4.16. L’analyse
du bruit d’alimentation réalisée paragraphe 4.2.2 nous a permis d’identifier
les évènements générant les appels de courant de chaque sous ensemble nu-
mérique.

Le code VDHL-AMS des différentes sources de courant s’appuie sur celui
du générateur d’impulsion périodique proposé par R. Perdriaux [4] modifié
pour la prise en compte des évènements selon les deux algorithmes illustrés
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Fig. 4.16: Architecture du modèle ICEM complet (sources de courant et capacités
silicium)

figure 4.17. Dans notre première version du modèle, chaque source possède
son détecteur d’évènement (adresse ou autre). Ainsi nos sources de courant
ICEM événementielles se composent de :

• Iseq : une source de type « adresse » sur les deux vecteurs d’adresse
associée à une source de type « évènement » sur les fronts montants et
descendant des signaux d’horloge (CLK) et de start_convert (STC)

• IdecX : une source de type « adresse » sur le vecteur d’adresse colonne
• IdecY : une source de type « adresse » sur le vecteur d’adresse ligne et

une source de type évènement sur les fronts montants et descendant
du signal de remise à zéro (RST)

• Ipad : une source de type « adresse » sur les deux vecteurs d’adresse
associée à n sources de type évènement sur les fronts montant et des-
cendant de l’horloge (CLK), du signal de remise à zéro (RST) et du
signal start_convert (STC)

Afin de pouvoir couvrir l’ensemble des évènements de commutation du cir-
cuit relatifs à la lecture d’une image, nous avons exécuté les simulations
suivante :

• lecture de tous les pixels de la première ligne (adresse Y1,X1 à X128)
• lecture de tous les pixels de la première colonne (adresse Y1 à Y128,X1)
• mode séquenceur seul
• lecture fenêtrée, les sous-circuits étant polarisés par la même source

de tension
Les formes d’onde ainsi obtenues nous permettent de traduire le comporte-
ment complet des circuits numériques en terme de bruit d’alimentation, la
dernière simulation nous permettant de valider l’hypothèse de somme des
contributions de chaque circuit.

Les temps de transitions des pics de courants relevés lors des simulations
mixtes temporelles sont comprises entre 300ps et 2.3ns. Les amplitudes des
courants générés par le bloc de pad numérique dont les buffers bidirection-
nels sont configurés en sortie sont jusqu’à un ordre de grandeur supérieures à
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Fig. 4.17: Algorithmes de base pour la modélisation VHDL-AMS des sources de
courant ICEM
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celles des courant des autres blocs (Fig. 4.18). Les résistances des rails d’ali-

Fig. 4.18: Formes d’onde des courants des sources ICEM des blocs numériques

mentation sont relativement importantes du au fait que l’acheminement des
alimentations est fait en série sur le circuit depuis les pads juqu’au déco-
deur ligne. La capacité supplémentaire entre les sources de courant des deux
décodeurs est celle de la source de courant asynchrone que nous n’activons
pas dans notre cas.

La forte capacité équivalente du groupe de pads numériques est du au fait
que les alimentations numériques polarisent l’ensemble des alimentations du
groupe de pad (étages d’entrée et de sortie, protections ESD). Ce modèle
est complété par celui des interconnexions du substrat et du bôıtier (Fig.
4.19). Le modèle électrique des interconnexions du bôıtier est le même que
pour le PGA84. Il est issu des formulations empiriques validées dans le
chapitre précédent et employées dans le cas d’un bôıtier céramique PGA144.
Le couplage par mutuelle inductance entre les fils de bonding et les pistes
du leadframe ne sont pris en compte que pour le réseau d’alimentation
numérique dont les interconnexions sont directement voisines.

Les ordres de grandeurs des impédances parasites du bôıtier sont du
même ordre de grandeur que celles obtenues pour le bôıtier PGA84. Ceci
vient du fait que les rapport des dimensions entre puces et bôıtiers sont
équivalent et que le routage du leadframe des deux bôıters est comparable
étant donnée le rapport des dimensions entre la taille de la cavité et la



164 Etude du bruit de substrat dans un imageur CMOS

R seau 
d alimentation 

b itier

p
a

d
 

V
D

D
N

p
a

d
 

V
S

S
N

p
a

d
 

V
S

S
N

_
C

a
lim

p
a

d
 

A
n

n
e

a
u

_
P

+
_

M
a

tr
ic

e

p
a

d
 

V
S

S
_

L
e

c
tu

re

p
a

d
 

V
S

S
_

A
O

P

p
a

d
 

A
n

n
e

a
u

_
P

+
_

A
O

P

p
a

d
 

V
b

u
lk

R1 R2 R3 R4 R5 R6

R seau d imp dance parasite du bo tier 

Polaristions (Circuit imprim )

r seau r sistif exp rimental du substrat

Fig. 4.19: Modèle életrique équivalent du substrat et des interconnexions du
bôıtier

taille du bôıtier. Le bôıtier PGA144 utilise en effet 3 couronnes de broches,
réduisant ainsi la dimension des pistes du leadframe.

Enfin l’environnement électrique du circuit imprimé est considéré idéal,
les alimentations et références étant routés par des plans. Les valeurs des
résistances du substrat mesurées sont consignées tableau 4.1. Les ports sub-

Circuit R1 R2 R3 R4 R5 R6
bulk 23.8Ω 53.4Ω 112.2Ω 42.3Ω 71.2Ω 364Ω

epi 10 10Ω 17.3Ω 48.1Ω 9.6Ω 12.1Ω 268.4Ω

Tab. 4.1: Résistances DC du substrat obtenues par mesure statiques sur les
circuits TEST7 « bulk » et « epi 10 »

strats indiqués correpondent à :
• VSSN_Calim : contacts de masse des capteurs de courant d’alimenta-

tion et de l’anneau de garde P+ du séquenceur
• VSS-Lecture : contact de masse des sources de polarisation des sui-

veurs intra-pixel et des suiveurs colonne (la broche correspondantes
est routée à la sonde 1Ω VSSA)

• VSS-AOP : contact de messe des amplificateurs suiveur intégré dans les
capteurs de courant d’alimentation (mis à la masse)

• VSS_Anneau_P+_Matrice : anneau de garde P+ de la matrice de pixels
• VSS-Anneau-P+AOP : anneau de garde P+ des amplificateurs sui-

veurs des capteurs de courant d’alimentation (mis à la masse)
• VSS_bulk : contacts substrats des pixels de mesure du bruit de sub-

strat
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La forte densité d’interconnexions métalliques sur la puce amoindrit les
écarts de résistance mesurés entre certains ports substrat (notamment entre
VSSN et VSS_bulk) sur les substrats résistifs et épitaxiés. Les résistances
obtenues entre chaque port dépend principalement de la taille des contacts
et de leur éloignement (cas du substrat résistif).

4.4 Validation du modèle et analyse du cou-

plage de bruit par le substrat

Les signaux servant de stimuli au modèle ICEM complet sont fournis
par les blocs VHDL du circuit de configuration et du séquenceur. Le code
VHDL du séquenceur est celui développé lors de la conception du circuit
TEST7 (Fig. 4.20). Les ports de sortie du modèle ICEM sont les sondes 1Ω

Configuration 
Horloge

VHDL

CLK (10MHz)

RAZ

EN_SEQ

40 MHz

CMD_RAZ S quenceur

VHDL

Mod le ICEM tendu TEST7

EN_X, EN_Y

Xj, YiRST, STC

VHDL_AMS
Sondes 1Ω  
VSSN, VSSA

Pads de garde substrat 
Anneau_P+_Matrice 
Anneau_P+_S quenceur 
Vbulk 

Fig. 4.20: Architecture de la simulation comportementale du modèle ICEM
étendu du crucit TEST7

numériques et analogiques et les pads connectés aux anneaux de garde P+
de la matrice et du séquenceur. Ainsi, il est possible de visualiser directement
le bruit d’alimentation mesuré dans l’environnement circuit imprimé et de
polariser par l’intermédiaire du banc de test les deux anneaux de garde P+.

4.4.1 Simulations et résultats

Les résultats de simulation du modèle ICEM étendu au substrat se-
ront tout d’abord présentés. Nous formulerons ensuite quelques remarques
concernant la pertinence du modèle.
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4.4.1.1 Résultats

La figure 4.21 illustre le cas ou les buffers bidirectionnels sont pris en
compte et sont configurés en sortie. On constate, en comparaison aux me-

Fig. 4.21: Résultats de simulation du modèle ICEM complet sur substrat résistif
avec les buffers bidirectionnels en sortie

sures 1Ω associées (Fig. 4.22), que les pics de courant induits par les change-
ment d’état des vecteurs d’adresse sont fortement sur évalués. L’amplitude
des pics de tensions sur la sonde 1 Ω VSSN, images des courants de commu-
tations issus du changement d’état des signaux d’horloge et de commande de
conversion (STC) sont aussi supérieurs en simulation de quelques millivolts
(25.8mV en simulation contre 20mV en mesure).

Ces erreurs peuvent être attribuées à la méthode d’évaluation des pics
de courant du bloc de pad numérique qui a été faite en deux temps et a
induit des incertitudes notamment au niveau des temps de transition des
signaux et aux effets de charge.

On observe de la même manière des écarts entre la simulation et la me-
sure sur la sonde VSSA 1Ω lorsqu’aucune structure de garde n’est polarisée.
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L’hypothèse concernant les erreurs de modélisation du bloc numérique d’en-
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Fig. 4.22: Mesures 1Ω VSSN et VSSA sur le circuit TEST7 en technologie
résisitive (aucune structure de garde polarisée)

trée/sortie est vérifiée ici. La forme d’onde obtenue par simulation montrant
des pics de courant d’amplitude constante alors que la mesure révèle des am-
plitudes distinctes en réponse aux multiples variations du vecteur d’adresse
et aux évènements sur les signaux d’horloge et de commande de conver-
sion. Ceci est correctement modélisé par l’ensemble séquenceur/décodeur
(Fig. 4.18, page 163) mais est masqué par le modèle imprécis d’émission du
groupe de pads numériques.

Les temps de transition des impulsions sont cependant correctement mo-
délisés et caractérisent le comportement de filtrage du bôıtier et de la capa-
cité sur silicium du groupe de pad numérique relative au réseau d’alimenta-
tion numérique et au routage du port substrat analogique VSS_Lecture. Ils
sont en effet du même ordre de grandeur en simulation et en mesure compte
tenu de l’imprécision des mesures et de la résolution temporelle des simula-
tions effectuées. Ils se situent dans la gamme de 5 ns à 9 ns et correspondent
bien à l’estimation faite par l’analyse de l’enveloppe spectrale des mesures
1 Ω (Fig. 4.23 et 4.24). Les mesures et simulations temporelles révèlent
de plus un phénomène de résonance très amorti au voisinage de 40 MHz
que nous n’avons pas visualisés par les mesures en fréquence. L’absence de
phénomènes oscillatoires forts dans ce cas précis, contrairement au cas des
circuits TEST5 et TEST6, provient à la fois des fortes résistances séries



168 Etude du bruit de substrat dans un imageur CMOS

59.28 59.285 59.29 59.295 59.3 59.305 59.31 59.315 59.32 59.325

−5

0

5

10

15

Circuit sur substrat "bulk" CLK @ 10MHz

t (µs)

Iv
ss

n 
(m

A
)

59.24 59.245 59.25 59.255 59.26 59.265 59.27 59.275 59.28 59.285 59.29

0

0.5

1

Circuit sur substrat "bulk" CLK @ 10MHz

t (µs)

Iv
ss

a 
(m

A
)

T = 5.5 ns

T = 7 ns

Fig. 4.23: Temps de transitions des pics de courant des mesures 1Ω VSSN et
VSSA en technologie résistive

des rails métalliques d’interconnexion du réseau d’alimentation induisant
un amortissement conséquent et d’un phénomène de découplage localisé.

Les fortes capacités vues entre les noeuds VDDN et VSSN au niveau
silicium jouent le rôle de capacités de découplage, d’autant plus que les ap-
pels de courants des différents blocs appartiennent à des domaines d’horloge
différents (cas du décodeur ligne) ou ne sont pas parfaitement synchrones.
La présence de la capacité équivalente de la source de bruit asynchrone non
utilisée, décrite section 4.1.2.2 améliore de plus l’effet de découplage. Dans
ce cas, les appels de courants des divers blocs sont assurées par les capa-
cités équivalentes des circuits ne commutant pas et le rôle des inductances
parasites des fils de bonding est ainsi amoindri. C’est la raison pour laquelle
la diminution excessive de la taille des fils de bonding n’a pas d’impact sur
l’émission conduite des circuits intégrés [7]. Il est donc indispensable de
considérer à la fois les capacités équivalentes des circuits ayant ou non une
activité de commutation pour modéliser correctement l’émission conduite
des circuits intégrés [8].

La modélisation du substrat épitaxiée est correctement prise en compte
par le modèle ICEM étendu. La simulation du modèle sur substrat épitaxié
révèle en effet, en comparaison à celle du modèle sur substrat résistif, des
niveaux de bruit supérieurs sur la sonde 1Ω VSSA de 5 à 10dB. Cependant le
modèle substrat simple utilisé ne permet pas de modéliser rigoureusement les
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Fig. 4.24: Temps de transition des pics de courant simulés sur les sondes 1Ω
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effets de réduction de bruit des anneaux de garde principalement parce qu’il
ne tient compte ni de l’arrangement géométrique des circuits ni des ports
substrats capacitifs des anneaux de garde NWELL/P dans le cas du substrat
résistif. Un résultat surprenant ici est de constater que les atténuations
apportées par la polarisation des anneaux de garde ohmique du séquenceur
et de la matrice sont équivalentes pour les deux circuits.

4.4.1.2 Remarques

Les résultats obtenus par la simulation de notre modèle respectent les
ordres de grandeurs des échelles d’amplitudes moyennes et de temps ob-
servées en mesure. Il permet, par conception, de simuler les émissions de
bruit de l’ensemble des circuits numériques conduites à la fois sur leurs rails
d’alimentation et par le substrat dans le cas concret de la lecture complète
d’une image avec des temps de simulations courts (1 image 128× 128 pixels
est simulée en 1 heure pour un signal d’horloge de 10MHz).

Il reste cependant perfectible pour une meilleure prise en compte des
niveaux de bruit injectés par les circuits numériques et du transport du
bruit dans le substrat. Des simulations au niveau transistor de tous les
circuits numériques pourront par exemple être effectuées pour améliorer
le modèle d’émissions des circuits d’entrée sortie. Sa mise en oeuvre est
cependant laborieuse car elle nécessite de générer manuellement les signaux
de configuration du séquenceur.

L’utilisation des capteurs de courants d’alimentations sur puce apportera
de plus une meilleure vision des amplitudes et des temps de transition mis
en jeu. Les contraintes de synchronisation associées à la non mâıtrise des
temps de latence de la carte d’acquisition ne nous ont pas permis d’exploiter
les résultats obtenus.

La description électrique du modèle nécessite d’être complétée pour pou-
voir modéliser l’impact des anneaux de garde. La complexité du circuit rend
cependant impossible une campagne de mesure de paramètres S car il est dif-
ficile d’isoler les impédances entre les ports substrats considérés. Le modèle
ICEM étendu au bruit de substrat permet donc de caractériser le couplage
de bruit par le substrat entre un bloc de circuits numériques et un circuit
sensible. Son aspect macro modèle ne permet pas de rendre compte des ar-
rangements géométriques des circuits et rend donc quasi impossible la bonne
caractérisation des anneaux de garde dans un circuit complexe.

L’atténuation équivalente des anneaux de garde ohmiques peut provenir
des valeurs des résistances équivalentes du substrat vues en mesure statiques
entre les ports VSSN, VSSN_Calim, Anneau_P+_Matrice du même ordre de
grandeur pour les deux technologies. Ceci souligne encore une fois le rôle
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des interconnexions et du placement routage du circuit pour le couplage de
bruit par le substrat.

De plus en supposant les plans de masse non idéaux (impédance équiva-
mente non nulle), des variations de potentiels induites par les courants de
retour numériques et analogiques auraient pour effet de modifier la polari-
sation du substrat via les différents contacts ohmiques et donc les chemins
de couplage au niveau du silicium. Ainsi, la polarisation des anneaux de
garde dans le cas du substrat épitaxié conducteur aurait pour effet de court-
circuiter, par le substrat, les deux plans considérés comme équipotentiels.
La conception du circuit imprimé est fondamentale dans les problématiques
d’intégrité du signal et il serait intéressant d’estimer, dans le futur, l’impact
de diverses topologies de routage des masses sur le bruit d’alimentation et
le bruit de substrat.

4.4.2 Impact sur la qualité de l’image, perspectives

Les mesures 1 Ω sur la broche VSSA des circuits TEST7 ont montré que
du bruit d’alimentation numérique se couplait à la référence des circuits
analogiques (source de courant colonne et suiveur PMOS). De plus, il a
été noté que le modèle ICEM étendu au couplage substrat modélisait ce
couplage en ne prenant en compte que les courant de commutations des
circuits numériques. Or, la broche VSSA constitue aussi le chemin de retour
des courants consommés par l’activation des suiveurs colonne des circuits
de lecture colonne. Cependant, aucune atténuation du bruit n’a été notée
sur la mesure 1Ω VSSA par la désactivation des sorties du décodeur colonne
(Fig. 4.3).

Ceci montre que les appels de courant générés par la sélection des pixels
et des suiveurs PMOS de chaque colonne sont négligeables comparés à ceux
induits par le bruit d’alimentation numérique et couplés par le substrat aux
contacts ou anneaux de garde P+ des circuits analogiques connectés à la
broche VSSA.

Les enveloppes spectrales des bruits mesurés sur les sonde VSSN et VSSA
sont d’ailleurs similaires, notamment pour le circuit sur substrat épitaxié
pour lequel l’amplitude du bruit de masse analogique est supérieur de 5
à 10dB (Fig.4.25 et 4.26). Ceci peut s’expliquer à la fois par la meilleure
conduction du bruit par le substrat et aussi par des couplages rayonnés (Cf.
Chapitre 3, page 94). La mise en oeuvre des pixels « bruit de substrat »

intégrés dans la matrice n’a pas permis de quantifier les niveaux de bruit
effectivement reçus au sein de la matrice photosensible, particulièrement à
cause de leur susceptibilité vis à vis du bruit de masse, leur référence étant
commune à celle des circuits de lecture standards.
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substrat ”bulk”
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L’architecture de ces circuits (pixel et circuit de lecture) est identique
à celle présentée figure 4.3. Contrairement aux circuits standards, le circuit
de lecture colonne est toujours activé et le signal est lu en continu (absence
d’échantillonnage). De plus, la tension d’entrée du transistor suiveur est une
tension continu délivrée par une broche dédiée.

Les niveaux de bruit mesurés par ces pixels sont donc révélateurs des per-
turbations effectivement couplées à l’ensemble suiveur intra-pixel/suiveur
colonne pendant la lecture de la matrice.
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Fig. 4.27: Tension de sortie d’un pixel bruit de substrat (technologie ”bulk”)

On note figure 4.27 et 4.28 que plus de bruit est couplé aux pixels pour
la technologie épitaxiée pour laquelle l’anneau de garde de la matrice est
moins efficace.

La polarisation à la masse des contacts substrats des pixels BDS par la
broche V_bulk ne permet pas d’atténuer le bruit couplé. Ceci s’explique par
le fait que ces contacts, de faible dimension et peu nombreux ont une résis-
tance au substrat de plus de 200 Ω pour les deux technologies de substrat.

Les pixels BDS ont été répartis en 16 points de la matrice en déclinant
leur architecture notamment par l’utilisation de polarisations VDD_Pix dé-
diées mais aucune différence notable sur le signal de sortie n’a été observée.

Ainsi, il s’avère que le niveau de bruit couplé est identique quelque soit
la position du pixel dans la matrice. Ceci semble montrer que le potentiel
de substrat est uniforme sur toute la surface de la matrice, mettant en
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Fig. 4.28: Tension de sortie d’un pixel bruit de substrat (technologie ”epi10”)

avant le rôle de relais vis à vis du bruit de substrat de l’anneau de garde
Anneau_P+_Matrice.

Cette étude montre que le signal de sortie du pixel est bruité bien que
nous ne puissions identifier clairement les mécanismes. L’intégrité du signal
du pixel semble donc dépendre son instant d’échantillonnage, vis-à-vis des
perturbations générées.

Cependant, nous n’avons noté aucune altération de l’image fournie par
le capteur selon la polarisation des anneaux de garde et ceci pour les deux
technologies de substrat. Une image issue du capteur est illustrée figure 4.29.
On note sur cette image l’effet du courant de substrat généré par le transistor
suiveur du pixel BDS sélectionné en bas à gauche de l’image l’ionisation par
impact qui décharge les photodiodes des pixels voisins. Des images obtenues
en obscurité en séquencement interne ne montrent aucune signature de bruit
spatial. Les acquisitions effectuées ne révèlent pas de bruit fixe de pixel que
nous pensions observer par l’effet substrat du transistor suiveur intra-pixel.

De même aucune modification de l’uniformité de réponse en obscurité
n’a été révélée par les différentes configurations d’anneau de garde (Fig. 4.30
et 4.31.

Ceci semble montrer que l’architecture des capteurs d’image CMOS stan-
dard a une bonne immunité vis-à-vis du bruit de substrat et notamment par
le procédé de lecture différentielle échantillonné, le signal aux bornes de la
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Fig. 4.29: Image d’une mire prise avec le circuit 128TEST7
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Fig. 4.30: Réponse en obscurité du capteur en technologie ”bulk” en mode
séquencement interne (tous les anneaux de garde polarisés)
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Fig. 4.31: Réponse en obscurité du capteur en technologie ”bulk” en mode
séquencement interne (aucun anneaux de garde polarisé)

photodiode étant de plus échantillonné en période « calme », vis-à-vis des
évènements de commutations des cirucits numériques. Cette conclusion re-
joint Loinaz et al. qui ne fait cependant qu’une appréciation subjective de
la qualité de l’image.

Il serait donc nécessaire de réaliser des caractérisations électro-optique
complètes des deux circuits dans les différents mode de séquencement afin
de pouvoir décorréler l’impact de chacun des bruits (électronique et inter-
férences électromagnétiques) sur l’image. De même une étude du rapport
signal à bruit du signal de sortie du capteur pourrait être menée notamment
en modifiant les instants d’échantillonnage du signal et de la référence.
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Conclusion et perspectives

L’intitulé « Caméra sur Puce » notamment énoncé par E. R. Fossum
[1] en 1997 dans sa revue des architectures et des performances des cap-
teurs CMOS est en passe d’être supplanté par celui de « Caméra sur Puce
Intelligente » (en anglais Smart Vision Sensor). Ceci se traduite en effet
par l’émergence de multiples travaux dédiés à l’intégration de fonctions an-
nexes à la capture de l’image au voisinage et parfois même à l’intérieur de
la matrice de pixels.

Le fort potentiel d’intégration intrinsèque de la technologie CMOS allié
aux optimisations des procédés de fabrication pour les applications opto-
électroniques promet, comme nous l’avons vu dans le premier chapitre, un
avenir certain aux capteurs d’image CMOS. Leur architecture spécifique
leur permet de plus d’être adapté, de manière standard, aux applications à
haute cadence de fonctionnement. Ceci étant en accord avec l’évolution de
la demande en terme de résolution et de débit vidéo.

La forte densité d’intégration et l’augmentation de la cadence de fonc-
tionnement des capteurs CMOS mettent cependant en avant les problèmes
d’interférence électromagnétiques, et notamment le couplage de bruit de
substrat. Les mécanismes de base du bruit de substrat ainsi que les tech-
niques de modélisation et de garde communément employées dans le cadre
des circuits mixtes ont été détaillés, dans le chapitre 2.

Après avoir identifié les sources de bruit et les circuits victimes dans le cas
particulier des imageurs CMOS, nous avons montré, au chapitre 3, comment
le bruit de substrat généré par un circuit numérique de faible consommation
et fonctionnant à relativement basse fréquence pouvait dégrader la réponse
d’une photodiode lue en mode courant.

Cette étude a, en effet, révélé que des transitoires de courant de forte
amplitude pouvaient être induits sur le photocourant de la photodiode par
le couplage ohmique du bruit d’alimentation du circuit numérique au sub-
strat, d’autant plus pour les susbstrats épitaxiés. L’utilisation de substrats
épitaxiés pour les applications optoélectroniques s’avère en effet être un
sérieux handicap à la fois par la bonne conduction des perturbations injec-
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tées, la faible efficacité des structures de gardes disponibles en technologie
standard et le couplage de bruit en mode rayonné entre les interconnexions
relatives à la mise en bôıtier du circuit. Les amplitudes des transitoires de
courant observés dépendent principalement de l’amplitude, des temps de
transition du bruit d’alimentation et de la capacité équivalente de la photo-
diode au substrat. Nous avons donc construit et validé un modèle ICEM en
langage VHDL-AMS de notre source de bruit (oscillateur en anneau) étendu
au couplage de bruit par le substrat. Son élaboration et sa mise en oeuvre ont
mis en évidence l’impact du réseau d’impédance depuis le silicium jusqu’au
circuit imprimé à la fois sur le bruit d’alimentation du circuit numérique
et sur les performances des anneaux de garde pour le couplage substrat.
Nous avons fait le constat que la capacité vue entre les rails d’alimentation
numériques au niveau des circuits d’entrée/sortie, pourtant peu nombreux,
est du même ordre de grandeur que celle équivalente au circuit numérique
seul (capacité MOS et capacités de jonction des transistors ; capacité des
caissons N). De plus, les impédances du circuit imprimé et du bôıtier sont
particulièrement importantes. Ceci est critique pour les imageurs CMOS
qui ne peuvent profiter des technologies de bôıtier peu inductives de type
BGA, la face supérieure du circuit devant observer la scène. Nous avons en-
fin montré que la bonne extraction des impédances du substrat nécessitait
à la fois la bonne mâıtrise des données technologiques de fabrication, des
outils de simulations et des phénomènes de propagation dans le substrat,
extrêmement dépendant à la fois de la technologie de substrat employée et
du placement routage du circuit pourtant relativement simple dans notre
cas. Le compromis entre la simplicité et la précision du modèle établi qui
offre des temps de simulation fortement réduits est satisfaisant.

Nous avons ensuite décrit au chapitre 4, l’étude du cas concret d’un
imageur CMOS à l’état de l’art de l’intégration sur un véhicule de test
dédié, en profitant des efforts méthodologiques et des résultats énoncés pré-
cédemment. Nous avons montré que l’intégration des fonctions de séquen-
cement de la matrice de pixel induisait une augmentation conséquente du
bruit d’alimentation de l’imageur. Les commutations simultanées des bits
des vecteurs d’adresse et des signaux de sortie du circuit ont été identifiés
comme les évènements prépondérant d’émission de bruit mettant en cause
à la fois le dimensionnement des circuits numériques internes et les buffers
d’entrée/sortie. Le couplage de bruit par le substrat, prépondérant pour
la version du circuit sur substrat épitaxié, entre les contacts de masse des
cellules standards numériques et les contacts substrats des circuits analo-
giques de lecture a été mesuré et un modèle ICEM en VHDL-AMS étendu
au couplage de bruit par le substrat a enfin été proposé. La simulation de
ce modèle, perfectible, a toutefois permis de retrouver les ordres de gran-
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deurs des mesures du bruit d’alimentation et du couplage de bruit par le
substrat. L’étude qualitative de l’impact du bruit de substrat sur les cir-
cuits analogiques a finalement été qualitativement abordée, ne montrant
aucune altération de la qualité de l’image. Cependant l’impact prépondé-
rant des circuits d’entrée/sortie risque d’être limitant pour des nouvelles
architectures d’imageurs CMOS intégrant la conversion analogique numé-
rique et délivrant ainsi à haute cadence le signal de sortie du capteur par
des buffers numériques. L’intégration d’un convertisseur analogique/numé-
rique, dont la susceptibilité relativement au bruit de substrat a longuement
été étudiée, peut aussi résulter en une réduction du rapport signal à bruit
du capteur. Enfin des architectures de circuit numériques à faible courant
de commutation (code Gray, logique à commutation de courant) devront
être mise oeuvre pour minimiser le bruit d’alimentation par commutations
simultanées(SSN )

Le choix du langage VHDL-AMS pour la modélisation du bruit de sub-
strat dans les imageurs CMOS s’imposait à la fois par l’aspect mixte ana-
logique/numérique des circuits intégrés mais aussi par la mixité optique/-
électronique des domaines physiques embrassés par ces circuits. Le modèle
ICEM étendu au couplage substrat développé au chapitre 4 a pour principal
intérêt de permettre la prise en compte du bruit d’alimentation de l’ima-
geur sur la lecture complète de l’image en des temps très courts. Il ouvre la
perspectives de simulations mixtes pour l’étude de l’impact du bruit d’ali-
mentation sur les performances du capteur depuis l’intégration du flux lu-
mineux jusqu’au signal de sortie. Afin de prendre en compte l’effet substrat
et le fonctionnement intime des transistors du pixel et des circuits de lecture
une vue de type SPICE peut être utilisée. Les modèles de la photodiode,
des interconnexions métalliques et des impédances du substrat peuvent être
ajustés en termes de complexité selon le besoin de la simulation.

L’amélioration de la précision du modèle ICEM étendu au substrat passe
à la fois par la bonne mâıtrise des impédances du substrat et des courants
de commutations internes.

A ce jour la méthodologie la plus fiable et la plus adaptée à l’envi-
ronnement complet des circuits intégrés semble être l’utilisation de l’outil
Substrate Analyst associé aux profils de dopages issus de mesures SIMS de-
mandant au client de la fonderie un investissement financier non négligeable
à renouveler pour l’utilisation de procédés de fabrications différents.

Une bonne analyse des transitoires des courants d’alimentation et des
variations du potentiels de substrat nécessite enfin la conception de détec-
teurs intégrés. En effet, les signaux à monitorer ayant des temps de transition
de plus en plus faible, il est impossible aujourd’hui de pouvoir les mesurer
par des systèmes reportés sur l’environnement circuit imprimé à cause de
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l’effet de filtrage des bôıtiers. Pour la même raison, les détecteurs à temps
continu de bandes passantes maximales de 1 à 2 GHz [2] atteignent leurs
limites pour les technologies fortement submicroniques. C’est dans cette
perspective que nous avions intégré des capteurs de courant d’alimentation
différentiels échantillonnés inspirés de ceux développés par Bendhia et al.
[3]. Le principe de ces capteurs est basé sur l’aspect périodique des évène-
ment de commutations rendant reproductible la perturbation conduite sur
le rail d’alimentation associé. Ces capteurs permettent ainsi de mesurer la
chute de tension aux bornes d’une résistance série placée sur le rail d’ali-
mentation du circuit à l’aide de deux sondes dont le signal d’échantillonnage
peut être décalé dans le temps par une cellule de délai contrôlée par deux
tensions analogiques. L’intégration de ces capteurs nécessite des précau-
tions de conception afin d’optimiser l’offset global du système et sa bande
passante et d’assurer son immunité au bruit d’alimentation et de substrat.
Des architectures de détecteurs de courant d’alimentation ont été proposés
notamment pour le contrôle des tensions d’alimentation des circuits numé-
riques fortement intégrés [4]. Dans le domaine des circuits mixtes un effort
similaire est apporté pour la connaissance en temps réel des caractéristiques
(tension d’alimentation, température, paramètres de procédé technologique)
des circuits en fonctionnement [5] et des potentiels de substrat [6], [7].

La problématique du bruit de substrat s’inscrit donc pleinement dans le
cadre de l’études de l’intégrité du signal dans les circuits microélectroniques
en technologies avancées faisant appel à des techniques de modélisation et
de détection en plein essor. Le couplage de bruit par le substrat, pose de
plus de nouveaux problèmes de modélisation et de standardisation pour
l’étude de la susceptibilité des circuits intégrés dont les techniques d’étude
manquent encore de maturité.



Bibliographie

[1] E. R. Fossum, « CMOS image sensors : Electronic camera-on-chip »,
IEEE Transactions on Electron Devices, vol. 44, no. 10, 1997.

[2] A. Sehgal, P. Song et K. A. Jenkins, « On-chip real-time power
supply noise detector», in Solid-State Circuits, 2006 IEEE International
Conference Digest of Technical Papers, 2006.
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Annexe A

Extraction des impédances
parasites du réseau
d’alimentation des circuits
TEST5 et TEST6

Nous présentons ici les résultats relatifs à la détermination du réseau
d’alimentation des circuits TEST5 et TEST6 et l’évaluation du réseau d’im-
pédance du substrat des circuits TEST5.

A.0.3 Les impédances parasites de la carte de test

Dans notre gamme de fréquence d’analyse, les seules impédances à pren-
dre en compte sont celles du support de test PGA84 et celles des pistes
d’alimentations. La sonde 1Ω est en effet placée à moins d’un millimètre de
la broche VSS numérique du circuit, nous pouvons donc la considérer idéale
au même titre que le plan de masse et les composants passifs en technologie
CMS0603. Le support de test de même géométrie que le bôıtier PGA84 in-
duit principalement une inductance série supplémentaire sur chaque broche
dont la longueur effective, respectivement l’inductance parasite, passe de
4.57mm, respectivement 2.5nH, à 6.14mm, respectivement 3.86nH (cf. for-
mulations A.7 à A.14). La seule à piste à prendre en compte est la piste
routant la sortie du régulateur 3.3V à la broche VDD numérique du bôıtier.
Nous avons utilisé le modèle de la ligne microstrip rectiligne sur plan de
masse uniforme (Fig.A.1) et considéré l’effet de peau pour évaluer l’ordre
de grandeur des impédances parasites de cette piste [1]. Les formulations
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analytiques employées sont fournies équations A.1 à A.5.

Z0(Ω) =
87√

εr + 1.41
· ln

(

5.98 · h
0.8 · w + t

)

(A.1)

C0(pF · m−1) =
26.4(εr + 1.41)

ln
(

5.98·h
0.8·w+t

) (A.2)

L0(H · m−1) = Z2
0 · C0 (A.3)

R(Ω · m−1) =
1

σ · S (A.4)

S(m2) = (w − 2 · epeau) · (t − 2 · epeau) (A.5)

avec :
• Z0 l’impédance caractéristique de la ligne
• C0 la capacité linéique de la ligne
• L0 l’inductance linéique de la ligne
• R la résistance linéique de la ligne
• εr, la permittivité relative de l’isolant du circuit imprimé
• S, la section efficace de la piste du circuit imprimé en prenant en

compte l’effet de peau
• epeau, l’épaisseur de peau dont la formule est donnée A.14, 188

Le modèle électrique présenté figure A.1 est valable dans le cas ou la lon-
gueur de la ligne est inférieure à λ/10 avec :

λ =
c

fmax

√
εr

(A.6)

où fmax est la borne supérieure de la plage de fréquence d’analyse de la ligne.
Il est possible de le décomposer en n sous-réseaux si la règle du « λ/10 » A.6
n’est plus respectée. Nous cherchons à modéliser dans notre cas une ligne
en cuivre de 4cm de long, 1.2mm de large et 35µm d’épaisseur sur substrat
FR4 d’épaisseur 1.6mm et de permittivité relative 4.4. Les formulations A.1
à A.5 donnent dans ce cas une impédance caractéristique de 88.02Ω, une
capacité linéique de 62.9pf·m−1 et une résistance linéique de 0.63Ω·m−1. On
en déduit un réseau RLC de valeurs respectives 2.52mΩ, 19.4nH et 2.5pF
valable d’aprés (A.6) jusqu’à 358MHz.

A.0.4 La carte de mesure de paramètres S sur bôıtier

Cette carte a été développée pour effectuer des mesures flexibles et com-
paratives sur l’ensemble des broches du bôıtier PGA84. Elle se compose de
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Fig. A.1: Modèle géométrique de la ligne microstrip

deux pistes adaptées 50Ω de 3cm de long en regard sur un plan de masse.
Une des extrémité de chaque piste est reliée à un connecteur SMA, l’autre
se termine en biseau jusqu’à atteindre l’épaisseur du diamètre d’un câble
multibrin en cuivre doté d’une gaine en téflon. Une faible longueur de ce
câble est ensuite soudée sur chacune des extrémités en biseau pour pouvoir
ensuite être soudé sur le broches du bôıtier PGA84 à modéliser (Fig.A.2).
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Fig. A.2: La carte de mesure ”Paramètres S”
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Fig. A.3: Modèles pour le calcul des impédances propres et mutuelles

C12(F ) = ε · π · L
arcCosh( d

2·R
)

(A.7)

C1m(F ) = ε · 2 · π · L
arcCosh( d

R
)

(A.8)

Lp(H · m−1) =
µ0 · L
2 · π ·

[

ln(
2 · L
w + t

) +
1

2
+

0.447 · (w + t)

2 · L

]

(A.9)
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M12(H · m−1) =
µ0·L

2 · π ·
[

ln(
2 · L

d
) − 1 +

d

L

]

(A.10)

KM =
M12√

Lp1 · Lp2
(A.11)

Rp(Ω) =
ρ · L
S

(A.12)

S(m2) =
π

2
· (4R · ep − e2

p) (A.13)

ep =

√

ρ

π · µ0 · µr · f
(A.14)

avec :
• ε = ε0 · εr, la permittivité absolue du matériau encapsulant les inter-

connexions en pF/m (avec ε0 = 8.854187817 pF/m la permittivité du
vide et εr la permittivité relative du matériau).

• µ0, la permeabilité magnétique du vide (4π · 10−7) en H/m
• ρ, la résistivité électrique du matériau d’interconnexion en Ω/m
• ep, l’epaisseur de peau

Le modèle de cette carte en circuit ouvert (Fig.A.4 et A.5) et en court-circuit
(Fig.A.6 et A.7) a été obtenu à l’aide des formules empiriques (A.3, A.7 à
A.14) à pondérer cependant par le rôle de l’isolant en téflon et les approxi-
mations de géométrie. Cette pondération a été effectuée par ajustement des
mesures de paramètres S de 40MHz à 1GHz et des simulations issues du lo-
giciel ADS. Le tableau A.1 résume les valeurs des inductances et capacités

Fig. A.4: Modèle électrique de la carte « paramètres S » en circuit ouvert

obtenues par les formulations empiriques et par simulation. Les calculs des
capacités mutuelles, ou des capacités à la masse est effectué pour la portion
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Fig. A.5: Paramètres S simulés (clair) et mesurés (foncé) de la carte « paramètres
S » en circuit ouvert

Fig. A.6: Modèle électrique de la carte « paramètres S » en court-circuit
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Fig. A.7: Paramètres S simulés (clair) et mesurés (foncé) de la carte « paramètres
S » en court-circuit
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des conducteurs horizontalement en regard l’un par rapport à l’autre ou
par rapport au plan de masse. La distance séparant les conducteurs étant
une moyenne de leur écartement sur la longueur considérée. Le diamètre des
conducteurs est de 1mm. Pour la capacité à la masse on considère la portion
du fil dont la gaine est en contact avec le plan de masse. On trouve bien
une valeur supérieure à celle prévue empiriquement en prenant l’air comme
isolant mais elle est bien inférieure à celle que l’on obtiendrait en prenant

le téflon comme isolant
(

εr(teflon)=2.1
)

. De plus la capacité mesurée dans

l’air ente les deux conducteurs est bien inférieure à celle attendue. La géomé-
trie de la carte est bien plus complexe que celle des cas simplifiés envisagés
(angles des fils de cuivre, connexion verticale des connecteurs SMA, discon-
tinuités au niveau des points de soudure) et les mesures en court-circuit
sont trés bruités en basse fréquence jusqu’à 100MHz. La modélisation des
pistes adaptées 50Ω issues des paramètres, bien mâıtrisés, des substrats uti-
lisés pour la fabrication des cartes est de plus idéalisée car elle ne tient pas
compte de leur terminaison en biseau. Le modèle obtenu est consistent sur
la gamme de fréquence considérée dans les deux configurations.

Nom Valeur empirique Valeur mesurée Paramètre(s)
C1m 0.21pF 0.32pF L = 5mm, h = 1mm
C2m 0.21pF 0.32pF L = 5mm, h = 1mm
Cxt 75.6fFpF 15.2fF L=8mm, d1−2 = 9.5mm
Lp1 8.1nH 8nH L=13mm
Lp2 8.1nH 8nH L=13mm

Tab. A.1: Comparaisons de valeurs d’inductances et de capacités calculées et
mesurées

A.0.5 analyse du bôıtier PGA84

La caractérisation du bôıtier PGA84 a été menée en court-circuitant
plusieurs paires de plots de soudure des fils de bonding (ou bond-fingers)
adjacents du bôıtier afin de balayer l’ensemble des broches (ou pins) du
circuit. La répartition des broches du bôıtier PGA84 est en effet organisée
sur 3 couronnes. Les pistes du leadframe ont donc des longueurs comprises
entre 3mm et 1.2cm selon la position des broches auxquelles elles sont rou-
tées. La figure A.8 représente le modèle géométrique simplifié des pistes du
leadframe (a) et des broches du bôıtier PGA84 (b) que nous avons établi
et utilisé pour l’extraction de ses impédances parasites à l’aide du gratui-
tiel FastModel [2]. Les pistes du leadframe ne concernant que 12 broches
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parmi 84, nous les avons modélisées à part. Nous considérons dans cette
description géométrique, des conducteurs en cuivre (ρ = 16.7nΩ/m) de sec-
tions rectangulaires (0.508mm·0.508mm sur une longueur de 3.3mm pour
les broches et de largeur variant de 0.254mm à 0.508mm sur une épaisseur
de 50µm pour les pistes du leadframe) placés dans l’air (ε0, µ0) pour le
broches et dans la céramique (εr = 8.1,µr ≈ 1) pour les pistes du leadframe.
Le modèle électrique générique de deux broches du bôıtier est illustré fi-

Couronne 2 
(38 broches)

Couronne 1 
(38 broches)

Couronne 0 
(12 broches)

ledframe 
couronne2

ledframe 
couronne1

(a) (b)

Fig. A.8: Description géométrique des pistes du leadframe et des broches du
bôıtier PGA84

gure A.10. Les valeurs d’impédances issues de mesures et simulations de
paramètres S, de calculs analytiques à l’aide des expressions A.7 à A.14 et
de simulations par les solveurs de champs FastHenry et FastCap pour les
broches sont données tableau A.2. Elles concernent la paire de broches, res-
pectivement de bondfingers adjacents B9-B10, respectivement 64-65 situées
dans l’angle de la couronne 1 [3]. Le modèle électrique obtenu par mesure
de paramètres S est consistent sur la bande de fréquence de notre appli-
cation, c’est-à-dire jusqu’à 200MHz (Fig.A.9). Les ordres de grandeur des
impédances issues des trois méthodes sont similaires et cette analyse nous
permet de simplifier le modèle générique en constatant que les contributions
majeures proviennent des inductances propres des broches et des pistes du
leadframe et des impédances mutuelles (capacitives et inductives) entre ces
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Fig. A.9: Mesures (clair) et simulations (foncé) des paramètres S entre les
bondfingers 64 et 65 court-circuités du bôıtier PGA84
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dernières. Les impédances mutuelles entre broches adjacentes peuvent en
effet être négligées étant donné le pas de 2.54mm les séparant et il en est de
même pour les résistances de faibles valeurs données ici à 200MHz. L’effet
de peau n’a en effet que peu d’impact pour des conducteurs de telles dimen-
sions dans cette bande de fréquence. La modélisation complète du bôıtier
montre que les impédances mutuelles entre pistes du leadframe peuvent être
négligées pour un écartement de 5 bondfingers pour les deux couronnes exté-
rieures. Le modèle électrique simplifié du bôıtier PGA84 ainsi que les ordres
de grandeur des impédances parasites pour l’ensemble du bôıtier sont don-
nés figure A.11. Les écarts entre les valeurs obtenues par les trois méthodes
proviennent des simplifications réalisées pour la description géométrique du
bôıtier pour FastModel et à plus forte raison pour l’application des formules
A.7 à A.14 (valeur moyenne des largeurs et des longueurs des conduteurs
en regard ainsi que des constantes diélectriques). L’utilisation de la carte

R1 L1

Pin

K2

Cmut2

R2 L2

C m

Cm

R 1 L 1

Leadframe

R 2 L 2

Carte PuceK1

Cmut1

Fig. A.10: Schéma éléctrique de broches adjacentes du bôıtier PGA84

de mesure « Paramètres S » impose de placer le boitier 7mm au dessus du
plan de masse ce qui est équivalent au cas ou le circuit est monté sur un
support de test. Cette phase de modélisation a été déterminante car elle
a permis d’établir un modèle compréhensif et efficient du bôıtier contrai-
rement à ceux trouvés dans la littérature qui ne tenaient pas compte des
impédances mutuelles (inductances et capacités) non négligeables au niveau
du bôıtier.

P i n L e a d f r a m e

C a r t e P u c e

0 . 7 5 n H  

2 . 5 n H
0 . 1 4 p F 
0 . 6 5 p F

11 . 1 n H 
      3 . 4 n H

0 . 5 6 
        0 . 2 9

1 . 6 5 p F 

        0 . 2 6 p F

0 . 7 5 n H  

2 . 5 n H

Fig. A.11: Modèle électrique simplifié de deux broches et pistes du leadframe
adjacentes du bôıtier PGA84
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Méthode R1 L1 K1 R2 L2 Cmut K2 Cm
(mΩ) (nH) (mΩ) (nH) (pF) (pF)

Mesures
2 2.50 0.72 50 5.05 0.61 0.53 0.57

FastHenry
FastCap 1.7 2.48 0.72 56 4.84 0.97 0.51 0.64
Formules
A.7 à A.14 1.9 2.47 0.75 76 5.19 1.1 0.58 0.67

Tab. A.2: Impédances du bôıtier PGA84 pour deux pistes voisines de longueurs
maximales

A.0.6 Analyse des fils de bonding

Nous avons mesuré et modélisé les paramètres S entre deux broches
des véhicules TEST5 connectées à l’anneau de garde P+ de la photodiode
pour obtenir un modèle électrique des fils de bonding du bôıtier. Ces fils
de bonding sont soudés aux bondfingers 53 et 55 associées aux broches F9
(couronne 0) et E11 (couronne2) et nous avons extrait manuellement la
résistance équivalente du rail de métal de l’anneau de garde P+ (2.3Ω). Les
seules inconnues sont ainsi les résistances, capacités et inductances propres
et mutuelles des fils de bonding que nous avons, comme précédemment,
calculées par les formulations (Fig.A.3, Eq.A.7 à A.14) et extraites grâce à
une modélisation géométrique traitée par FastModel. Dans ce cas, les fils de
bonding sont en aluminium (ρ = 26.5nΩ/m) et ont un diamètre de 25µm.
Ils sont modélisés pour FastModel par un profil parabolique de sections
rectangulaires placé dans l’air respectivement à 1mm et 1.95mm au dessus
de la cavité du bôıtier respectivement côté puce (épaisseur de la colle époxy
utilisée pour fixer la puce) et côté bondfinger A.12. Le tableau A.3 montre
la comparaison des valeurs obtenues par nos trois méthodes. Dans ce cas
la dimension des fils de bonding est équivalente (5.1mm) et les valeurs des
impédances mutuelles ont été extraites par FastModel en considérant le fil
de bonding intermédiaire (bond finger 54). Les valeurs obtenues par les trois
méthodes sont proches et montrent le comportement fortement inductif des
fils de bonding. La surface des véhicules de test étant petite par rapport
à celle de la cavité du bôıtier, ces fils ont des longueurs importantes (de
5.1mm à 6.5mm) augmentant d’autant plus leurs impédances propres et
mutuelles (Fig.A.12). Ici le modèle peut être réduit aux inductances propres
et mutuelles des fils de bonding et à leurs résistances. Il en est de même pour
deux fils de bonding adjacents dont la capacité mutuelle de dépasse pas
83fF. Le modèle obtenu par mesure et simulation de paramètres S basé sur
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Fig. A.12: Modèle géométrique des fils de bonding du bôıtier PGA84

Méthode R L Cmasse K Cmut
(mΩ) (nH) (pF) (pF)

Mesures
Simulations ADS 451 6.4 0.04 0.36 0.02
FastHenry
FastCap 424 6.5 0.06 0.35 0.03
Formules
A.7 à A.14 400 6.5 0.05 0.34 0.04

Tab. A.3: Impédances des fils de bonding des bond fingers 53 et 55 du bôıtier
PGA84

Package

6.5nH

0.36

6.5nH

450mΩ

450mΩ

2.3Ω Puce

Bonding Anneau de garde

L

L

R

R

K

Fig. A.13: Modèle électrique des fils de bonding des broches 53 et 55 du bôıtier
PGA84
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le modèle du bôıtier PGA84 précédemment obtenu est donc cohérent. Cela
nous permet de placer maintenant notre plan de modélisation au niveau du
silicium.

A.0.7 Evaluation du réseau d’impédance du substrat

Nous présentons ici les résultats principaux qui nous ont permis de mo-
déliser électriquement le substrat dans les véhicules TEST5. Les modèles
d’interconnexions reliant les ports substrat au circuit imprimé sont issus
des résultats précédemment exposés.

A.0.7.1 Substrat résistif (”bulk”)

Le réseau complet d’interconnexions doit être extrait pour obtenir un
modèle convenable du substrat résistif. Nous présentons ici le résultat obte-
nus par mesures entre les deux anneaux de garde ohmiques de l’oscillateur
et de la photodiode.

Fig. A.14: Réseau d’impédance du substrat résistif entre les anneaux de garde
ohmiques de l’oscillateur (PO) et de la photodiode (PP)
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Fig. A.15: Mesures (foncé) et simulations (clair) des paramètres S entre les
anneaux de garde ohmiques de l’oscillateur (PO) et de la photodiode

(PP) sur substrat résistif
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A.0.7.2 substrat épitaxié (”epi 10”)

L’obtention du réseau d’impédance du substrat pour la technologie épi-
taxiée a été obetnue directement en ne prenant en compte que les résistances
statiques et la capacité équivalente de surface de la photodiode.

Fig. A.16: Réseau d’impédance du substrat épitaxié entre les anneaux de garde
ohmiques de l’oscillateur (PO) et de la photodiode (PP)
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Fig. A.17: Mesures (foncé) et simulations (clair) des paramètres S entre les
anneaux de garde ohmiques de l’oscillateur (PO) et de la photodiode

(PP) sur substrat épitaxié
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Annexe B

Caractéristiques des
amplificateurs transimpédance
utilisés

Nous présentons dans cette annexe les éléments de conception, la mé-
thode de caractérisation et les performances des deux circuits transimpé-
dance utilisés pour la mesure du courant de bruit de substrat couplé à la
réponse de nos photodétecteurs.

B.0.8 Conception du circuit transimpédance à com-
posants discrets

Le schéma électrique du circuit transimpédance dédié, routé sur la carte
au plus prés de la broche de la cathode de la photodiode, est présenté figure
B.1. Il se compose d’un étage transimpédance en cascade avec un étage
amplificateur non inverseur afin d’obtenir les performances souhaitées en
gain et en bande passante sans atteindre des niveau de bruit prohibitifs.

Nous avons choisi d’utiliser des OPA657 de chez Texas Instrument r© car
ils présentent des tensions et courant de bruit très faibles (en = 4.8nV/

√
Hz,

in = 1.8pA/
√

Hz), un produit gain-bande très élevé (1.6GHz) et des cou-
rants de polarisation d’étage d’entrée très faible (2pA).

Les éléments clef pour les performances en bruit des circuits transimpé-
dance sont le niveau du courant de bruit (in) l’amplificateur et la résistance
de contre réaction (Rf) réalisant la conversion courant tension [1].

Ainsi, répartir le gain entre les deux étages de notre circuit nous permet
de diminuer la valeur de la résistance Rf et de garantir une bande passante
élevée au circuit global [2], [3].



204 Caractéristiques des amplificateurs transimpédance

Fig. B.1: Schéma du préamplificateur transimpédance dédié

B.0.9 Caractérisation et performances des deux pré-
amplificateurs

La comparaison des mesures effectuées avec ces deux circuits nécessite
la bonne connaissance de leurs fonctions de transfert. Ils ont été caractérisé
à l’aide d’une diode laser dont le courant de polarisation est modulé en
fréquence et d’un analyseur de spectre.

Dans un premier temps, une mesure de référence est effectuée en connec-
tant directement la diode laser au port de mesure de l’analyseur de spectre.
L’amplificateur est ensuite inséré, la fonction de transfert étant déduite de
la différence entre les deux mesures. Les mesures ont été faites pour les deux
circuits en insérant des condensateurs CMS en parallèle de la diode de laser
de capacité équivalente 1.8pF afin de couvrir la plage de valeurs de capacités
de nos photodiodes.

Les figures B.2 et B.3 illustrent les fonctions de transfert des deux cir-
cuits dans le « pire cas » (photodiodes N+/P des circuits TEST5 de capacité
équivalente maximale). On note bien, en comparant les données construc-
teurs [4] et la caractérisation ici faite B.3, l’impact de la capacité vue en
entrée du circuit HCA200 sur sa bande passante qui passe de 200MHz
(Cin = 8pf) à 15MHz (Cin = 120pf). Malgré leur faible bande passante,
les amplificateurs reste utilisable pour ces valeurs de capacités. Ils disposent
en effet de forts gains aux alentours de 200MHz.
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Fig. B.2: Fontion de transfert du préamplificateur transimpédance dédié
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40dBΩ
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Fig. B.3: Fonction de transfert du préamplificateur HCA200
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