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ICube UMR 7357, Illkirch-Graffenstaden
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qu’il témoigne est selon moi à prendre en exemple. Il n’a eu de cesse de m’encourager, de me
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de collaborer et d’échanger avec les membres du conseil de l’école doctorale. Je remercie
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remerciements particuliers vont à Guillaume et Leslie qui m’ont toujours encouragé et permis
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3.1.4 Détermination du facteur de gain du transistor KP - Modélisation EKV 76

3.1.5 Autres caractéristiques électriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79

3.2 Présentation de l’architecture de notre pixel numérique . . . . . . . . . . . . . 81

3.2.1 Présentation globale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82

3.2.2 Ensemble photosensible . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88



SOMMAIRE ix
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Introduction

Que ce soit pour reconnâıtre, préciser ou immortaliser, l’imagerie fascine depuis son invention
au début du 19ème siècle. Ses applications sont multiples aussi bien dans le domaine culturel
pour l’imagination et l’interprétation qu’elles suscitent, dans le domaine scientifique pour la
découverte, l’analyse et la compréhension, dans le domaine sécuritaire pour la prévention, la
surveillance et l’interpellation, ou plus simplement dans le grand public pour l’utilitaire, la
mémoire et la souvenance.

L’imagerie et plus précisément le capteur d’image, extension de l’œil humain, offre le fabuleux
atout d’être employé et déployé en tous lieux et toutes circonstances. Il propose de nos jours une
qualité d’image remarquable. L’imagerie, terme générique, comprend ainsi bien la réalisation
de photodétecteurs innovants que l’utilisation d’algorithmes complexes pour différents types de
traitement d’images. N’oublions pas non plus, les dispositifs additionnels tels que les filtres, les
lentilles et objectifs. Au-delà de cela, l’imagerie peut également se proposer en noir et blanc,
couleurs ou en multispectral.

Nos travaux de recherche portent sur la conception d’un capteur d’image innovant en technolo-
gie CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor) sur substrat de silicium uniquement,
ce qui exclut de facto le mode multispectral, ce dernier nécessitant des semi-conducteurs addi-
tionnels. Ne seront pas traités les capteurs d’image CCD (Charge Coupled Device) précurseurs
des capteurs d’image CMOS.

Un capteur d’image est avant tout un système intégré faisant appel au domaine de la micro-
électronique. De manière générale, un capteur d’image est composé d’une matrice d’éléments
photosensibles communément appelés � Pixels � permettant la transformation des photons
en électrons générant par la suite une tension, d’un convertisseur analogique-numérique per-
mettant de transformer cette tension en une donnée numérique exploitable, d’un décodeur
ligne/colonne et éventuellement de mémoires additionnelles permettant de stocker l’informa-
tion souhaitée du pixel ou groupes de pixels. Nous nous retrouvons donc avec trois ou quatre
grandes fonctionnalités qui sont l’acquisition, la numérisation, la lecture et la mémorisation.

Nous nous intéressons à un capteur d’image utilisant des pixels particuliers à savoir des pixels
numériques. Ce type de pixel exploite trois des quatre fonctionnalités à l’intérieur de lui-même
à savoir acquisition, numérisation et mémorisation. Sa force réside dans la parallélisation des
tâches entrâınant une vitesse de traitement plus élevée et permettant une réduction significative
de certains bruits électroniques présents dans les capteurs d’image à pixel standard. Toutefois,
sa réalisation impose certaines contraintes qui le rendent moins pertinent dans le secteur
grand public où l’une des problématiques principales est la réduction de la taille du pixel pour
augmenter la résolution matricielle.

La réalisation d’un pixel numérique est une première étape pour la réalisation d’un pixel � in-
telligent � ajoutant des traitements d’image plus complexes à son architecture. Avec l’arrivée
des technologies CMOS à intégration dite � 3D � , il semble possible d’ajouter un maximum
de fonctionnalités à l’intérieur du pixel sans une augmentation significative de la taille de ce
dernier. Nous travaillons donc sur la réalisation d’un pixel numérique avec une technologie
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CMOS émergente à intégration 3D proposée par TEZZARON Semiconductor et Globalfoun-
dries nommée CMOS 3D-IC 130 nm FaStack et basée sur l’empilement de plaquettes de silicium
(wafers).

Notre challenge résidera dans la conception d’un pixel numérique avec technologie 3D intégrant
le plus de fonctionnalités possibles, avec des performances élevées tout en minimisant autant
que faire se peut la taille du pixel. Nous étudierons dans un premier temps les différentes struc-
tures existantes puis nous en choisirons une et nous l’adapterons à notre problématique. Notre
travail se hiérarchise de la façon suivante : conception et optimisation du circuit, simulations
pour caractérisation et enfin, réalisation et optimisation du dessin des masques en vue d’une
fabrication. Notre travail de recherche s’appuie sur les logiciels de conception (CADENCE) et
de calcul mathématique (MATLAB) pour les simulations.

Le manuscrit se décompose en 6 chapitres avec pour le premier, la description de notre
problématique ainsi que la description de la base de notre réflexion. Le chapitre 2 traitera
de l’état de l’art sur les différents sous-circuits composant le pixel numérique à savoir les
différents photo-éléments existants, les différents convertisseurs analogique-numérique utilisés
dans les capteurs et les différentes mémoires possibles. Le chapitre 3 montrera quelques ca-
ractéristiques électriques de la technologie puis traitera, de manière précise, l’architecture de
notre pixel. Le quatrième dévoilera les performances de la structure présentée. Le cinquième
parlera d’un état de l’art succinct sur les technologies CMOS à intégration 3D existantes et les
différentes manières de les réaliser puis enchâınera sur la réalisation du dessin des masques et
les choix que nous avons faits sur le placement des blocs par rapport à la technologie 3D uti-
lisée. Enfin, le dernier chapitre conclura sur nos travaux et finira sur de nouvelles perspectives
et nouvelles suggestions d’amélioration.
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1.1/ Bref descriptif d’un capteur d’image CMOS

De par l’omniprésence des systèmes embarqués, la tendance générale de tout circuit intégré
reste l’amélioration des performances, telle que la vitesse de fonctionnement ou encore la
réduction de la consommation électrique, avec une augmentation des fonctionnalités, tout en
essayant de minimiser la taille du système pour une meilleure portabilité. Nous avons vu, au
cours de ces dernières décennies, une augmentation du nombre de transistors par microsystème
comme l’indique la loi de MOORE. Cela est en parfaite adéquation avec l’évolution perpétuelle
des technologies. Cette augmentation traduit ce qui est dit précédemment à savoir plus de
performances et plus de fonctionnalités. Ceci est rendu possible par l’avancée de la technologie
CMOS (Complementary Metal Oxid Semiconductor) à savoir la diminution de la taille du
composant principal en micro-électronique, le transistor. Le capteur d’image CMOS ne déroge
pas à la règle.

Avant d’aller plus loin, rappelons ce qu’est un capteur d’image CMOS et son rôle. Le capteur
d’image CMOS est un système qui capture des photons, aspect corpusculaire de la lumière, les
transforme en un signal analogique, lui-même transformé en un signal numérique représentation
binaire de celui-ci. Cette conversion du signal analogique en un signal numérique est indis-
pensable pour qu’un dispositif numérique ou informatique puisse traiter l’information. Nous
pouvons donc diviser un imageur CMOS en trois parties globales : l’acquisition réalisée par
une matrice d’éléments photosensibles, le traitement réalisé par un convertisseur analogique-
numérique (CAN) et enfin la partie lecture réalisée par un décodeur ligne et un décodeur
colonne. Il existe deux principales configurations qui se caractérisent par la place de la partie
traitement dans la châıne de fonctionnement. La Figure 1.1 et la Figure 1.2 montrent les deux
configurations possibles.

3
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Figure 1.1 – Configuration No 1 de la châıne de fonctionnement d’un imageur CMOS.

Figure 1.2 – Configuration No 2 de la châıne de fonctionnement d’un imageur CMOS.

Les � éléments photosensibles � , qui composent la matrice, sont nommés � pixels � . La
structure et la configuration de chaque bloc peuvent différer selon l’utilisation ou la performance
désirée. Dans la première configuration (Fig. 1.1), la lecture de l’information captée se fait avant
le traitement. En effet, la conversion analogique-numérique se retrouve soit en bout de châıne
du circuit soit en bas de chaque colonne de la matrice de pixels. Dans ce cas-là, nous parlons
de Pixel analogique car le signal en sortie du pixel est de type analogique. A contrario, dans
la deuxième configuration (Fig. 1.2), le traitement de l’information se fait avant la lecture. La
conversion A/N se retrouve au niveau de l’élément photosensible à savoir dans le pixel. Nous
parlons dans ce cas-là de Pixel numérique car le signal en sortie du pixel est binaire.

Nous nous retrouvons donc avec trois emplacements possibles du CAN :

1. Un seul convertisseur qui se place en fin de la châıne d’acquisition, cas classique (Pixel
analogique).

2. Un convertisseur en bas de chaque colonne de la matrice de pixels (Pixel analogique).
3. Un convertisseur dans chaque pixel (Pixel numérique).

Les représentations schématiques sur la Figure 1.3 sont volontairement simplifiées. Nous pou-
vons retrouver en haut à gauche le cas d’un imageur qualifié de � classique � , à droite le cas
� bas de colonne � , et pour finir le cas, � dans le pixel � . Chacun des éléments composant
l’imageur est décrit en détail ultérieurement. Nous comprenons aisément que les contraintes ap-
pliquées sur le(s) convertisseur(s) de chaque configuration diffèrent. Pour exemple, dans le cas
d’un imageur classique, la consommation aura moins d’importance mais la vitesse de conver-
sion sera un point critique alors qu’un convertisseur dans chaque pixel aura les contraintes
inverses. Le convertisseur bas de colonne reste une alternative intermédiaire où peuvent être
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relâchées les contraintes de vitesse par rapport au convertisseur en bout de châıne et relâchées
les contraintes de consommation par rapport au convertisseur dans chaque pixel.

Figure 1.3 – Représentation des trois configurations possibles de la conversion analogique-
numérique du capteur CMOS (CAN pour Convertisseur Analogique-Numérique).

Cette première approche souligne le fait que les pixels numériques, de par leurs configurations,
ont une taille beaucoup plus importante qu’un pixel analogique classique. En effet, l’ajout
d’éléments servant au traitement de l’information in situ, éléments que nous ne retrouvons pas
dans un pixel conventionnel, entrâıne, entre autres, une augmentation de la taille de celui-ci.

1.2/ Tendance actuelle sur les capteurs d’image CMOS

Le domaine du capteur d’image CMOS touche plusieurs domaines d’activités et le marché est
en pleine expansion comme nous le montre YOLE Développement, société spécialisée dans
l’étude de marché. La Figure 1.4 reprend les chiffres publiés en Janvier et Février 2014 par
cette société. Nous constatons que les plus gros clients sont la téléphonie mobile et les objets
de consommation.

Le Tableau 1.1 met en évidence une augmentation du chiffre d’affaires chez la plupart des
revendeurs d’imageurs CMOS et une augmentation globale de 11%.

La question que nous pouvons naturellement nous poser est quelle est la relation entre l’étude
de marché, le pixel analogique et le pixel numérique ? Tout simplement la taille du pixel. Le
capteur d’un appareil photo d’un célèbre fabricant japonais commercialisé entre 2010 et 2014
possède un pixel de 5, 07 µm de côté et dénombre 14,20 Mégapixels dans la matrice. En 2015,
toujours chez le même fabricant, un capteur dénombre 21 Mégapixels pour une taille de pixel
de 1, 12 µm de côté.
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Société 2014
(en M$)

2015
(en M$)

Différence
(%)

Sony 2779 3645 31
Samsung 1825 1930 6
Omnivion 1378 1250 -9

On Semiconductor 670 810 21
Canon 482 404 -16

Toshiba 360 350 -3
Parasonic 244 336 38
SK Hynix 200 325 63

Galaxycore 325 275 -15
STMicroelectronics 260 200 -23

Pixart 166 170 2
Pixelplus 114 130 14

Autres 498 523 5
Total 9300 10348 11

Tableau 1.1 – Représentation du chiffre d’affaires 2014-2015 pour les principaux acteurs du
capteur d’image CMOS en accord avec les chiffres de YOLE.

Ces deux capteurs sont des capteurs CMOS avec pixel analogique munis d’une conversion en
dehors du pixel. Pour comparaison, la taille d’un pixel numérique peut varier de 10 µm à 70 µm
de coté [1][2], avec une taille courante s’établissant entre 30 µm et 40 µm [3].

Cette course effrénée vers l’infiniment petit s’explique par le besoin croissant d’augmenter la
résolution c’est-à-dire maximiser le nombre de pixels d’un capteur d’image. Il faut savoir que
la surface d’un capteur destiné au grand public est normalisée et est contrainte en dimensions.
En effet, les lentilles optiques rajoutées sur le capteur pour focaliser la lumière sur la partie
photosensible de celui-ci sont normalisées. De plus, la résolution d’une image est également
standardisée.

Figure 1.4 – Le capteur d’image CMOS dans les différents domaines d’activité selon YOLE
(2013-2014). Le camembert présente le pourcentage global selon les secteurs, tandis que le
graphe précise le nombre d’unités vendues par secteur.
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Le fait d’augmenter la résolution de la matrice de photosites va agir sur le pouvoir séparateur
du capteur. Pour simplifier, nous aurons une meilleure définition avec un nombre élevé de
pixels.

1.3/ Pixel analogique Versus Pixel numérique

Il me parâıt important de présenter la différence entre un pixel analogique et un pixel numérique,
ceci afin d’établir l’intérêt du pixel numérique plus complexe, alors que la tendance actuelle est
à la miniaturisation du pixel. Le pixel numérique possède quelques atouts majeurs par rapport
à une conversion colonne ou fin de châıne utilisée par un capteur à pixels analogiques.

• Conversion analogique-numérique massivement parallèle : nous distinguons plu-
sieurs temps globaux, ou phases, dans une châıne de fonctionnement d’un imageur : le
temps de réinitialisation de l’élément photosensible, le temps d’intégration ou d’acquisi-
tion, le temps de lecture, le temps de conversion (l’ordre dépend de la structure du cap-
teur). L’addition de ces différents temps détermine la caractéristique � nombre d’images
par seconde �. Les pixels numériques effectuent une conversion simultanément contraire-
ment aux autres pixels qui ont une conversion séquentielle ou pseudo-séquentielle. Cela a
pour conséquence une augmentation significative de la vitesse de traitement (diminution
du temps de conversion) et donc une augmentation du nombre d’images par seconde. A
titre comparatif, une structure avec lecture séquentielle des pixels via une conversion fin
de châıne possède une vitesse de l’ordre de 100 images par seconde [4], une structure
avec conversion en bas de colonne varie de quelques centaines d’images par secondes à
quelques milliers (entre 100 et environ 3000 images par seconde) [5–11] alors que le pixel
numérique peut atteindre plusieurs milliers d’images par seconde [12–15].
• Réduction du bruit : il existe différents types de bruits dans un capteur d’image CMOS

provenant de différents sources et contribuant à une limitation de la qualité d’une image.
Nous pouvons distinguer deux grandes catégories de bruit : le bruit temporel et le bruit
spatial [16–18]. Le bruit temporel comprend le bruit thermique, le bruit de grenaille (shot
noise), le bruit de grenaille du courant d’obscurité, le bruit de grenaille d’un photon, le
bruit de scintillement (flicker noise), le bruit dû à la variation de la tension d’alimentation,
le bruit de quantification (dû à la conversion analogique-numérique), etc, etc. Ces bruits
sont généralement liés à la technologie CMOS et/ou au composant utilisé. Dans la
deuxième catégorie, nous pouvons inclure essentiellement le bruit fixe (fixed pattern
noise). Ce dernier est la différence de la valeur du signal de sortie de deux pixels identiques
ayant la même valeur d’entrée. Le pixel numérique réduit ce dernier car un signal binaire
n’est pas contraint par le bruit. Nous pouvons affirmer que l’emplacement de la conversion
agit sur ce type de bruit.

Malgré ces avantages indéniables, il y a des points importants désavantageant le pixel
numérique :

• La taille du pixel augmente du fait de l’adjonction de composants et/ou transistors in
situ.
• La consommation globale augmente également car elle est liée de la même manière au

nombre de composants dans le pixel.
• Le facteur de remplissage, c’est-à-dire le rapport entre l’aire de l’élément photosensible

et l’aire du pixel totale, diminue fortement et entrâıne une perte d’information captée et
une diminution de la sensibilité du pixel.
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Ces derniers points expliquent le délaissement du capteur d’image CMOS à pixel numérique
pour le marché grand public. Néanmoins, il apporte une réponse en matière de rapidité et de
bruit. De plus, le traitement des données numériques directement en sortie du capteur permet
de simplifier, entre autres la compression de données.

1.4/ Les domaines d’application possibles du pixel
numérique

Nous avons vu que dans le domaine grand public, l’imageur à pixel numérique n’avait pas sa
place du fait de sa taille. Cependant, il existe des domaines où la taille d’un pixel est moins
significative et où les performances du photosite prévalent. Skorka et al [3] proposent une
analyse intéressante liant la taille du pixel, le domaine spectral de la lumière et le secteur
d’activité. A l’inverse du secteur grand public, des secteurs comme le médical, l’industrie ou la
sécurité nécessitent une meilleure qualité plutôt qu’une petite taille de pixel.

La Figure 1.5 ne prend en compte que l’imagerie et les applications liées à celle-ci. Elle nous
donne une bonne représentation de la taille des pixels d’un capteur d’image selon les utilisations.
Nous remarquons que des secteurs � sensibles � comme la défense, le nucléaire ou le médical
nécessitent des tailles de pixel allant de 5 µm à 1000 µm, ce qui reste bien plus grand qu’un
pixel � grand public �. Nous pouvons donc conclure que la taille n’est pas le seul critère pour
tous les capteurs d’images. En effet, en s’appuyant sur un rapport écrit par Frost et Sullivan,
Skorka explique que les secteurs de l’industrie et de la sécurité ont besoin de capteurs avec
une dynamique élevée acceptant en contre partie une taille de pixel plus grande. De plus,
certaines applications de ces deux secteurs et du médical travaillent à faible éclairement. Or,
un des objectifs principaux du pixel numérique est l’augmentation de la dynamique des capteurs
linéaires. Cela en fait donc un candidat très sérieux pour ces applications.

Figure 1.5 – Taille d’un pixel en fonction du domaine d’activité et de la bande de fréquence
[3].
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Toutefois, il faut préciser que ces secteurs sont très spécifiques et que les contraintes sont bien
plus fortes que ce soit en matière de précision, de qualité ou d’efficacité. A titre d’information,
ils travaillent couramment dans d’autres zones spectrales que le visible ce qui nécessite des
matériaux supplémentaires autres que le silicium, bien que ce dernier soit capable de travailler
dans l’ultraviolet, le visible et le proche infra-rouge, avec une certaine efficacité quantique (QE ),
sans ajout de matériaux supplémentaires. La taille d’un pixel pour des capteurs travaillant dans
le proche infra-rouge varie de 17 µm à 47 µm.

1.5/ L’évolution des technologies CMOS

La miniaturisation de tout système embarqué est rendue possible par l’évolution de la techno-
logie CMOS. Cette évolution se traduit par la diminution de la taille, ou plus précisément la
longueur de canal d’un transistor MOS. Gordon MOORE, co-fondateur d’Intel, a prédit avec sa
loi en 1965, que le nombre de transistors dans un circuit de même taille doublerait tous les ans
(rectifiée par la suite à 18 Mois). L’évolution de la technologie CMOS a suivi cette loi mais elle
commence à ralentir. Les motivations de ces avancées technologiques sont essentiellement la
diminution de la consommation électrique, l’augmentation de la vitesse de fonctionnement et
également la multiplication des fonctionnalités d’un circuit pour une taille donnée, c’est-à-dire
l’augmentation du nombre de transistors dans un circuit (Ref. [19]). Nous pouvons caractériser
une technologie CMOS à partir de son type d’intégration (planaire ou tridimensionnelle) et
de sa taille (en micromètre ou nanomètre). La Figure 1.6 représente l’avancée de la taille des
technologies CMOS durant ces 40 dernières années.

Figure 1.6 – Évolution de la technologie CMOS.

Technologiquement, la taille des transistors ne peut pas descendre en dessous de la taille de
l’atome. Cette dernière pour l’atome de silicium, base de la technologie CMOS, est de 0, 21 nm.
La taille des transistors est actuellement de 7 nm. La marge reste donc faible si l’on considère
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que nous sommes passés de 10 µm à 7 nm en seulement 47 ans. Avec de telles tailles d’autres
problèmes apparâıssent : le procédé de fabrication de la technologie devient de plus en plus
complexe entrâınant de surcrôıt un coût de fabrication très élevé, sans compter les problèmes
intrinsèques telle que la très forte augmentation du courant de fuite.

Nous avons donc vu apparâıtre sur le marché, des nouvelles technologies comme la technologie
dite à intégration 3D. Il existe plusieurs manières d’appréhender une technologie à intégration
3D, la plus connue étant l’intégration par empilement de wafers. Le principe de cette dernière est
très simple. Une première partie d’un circuit électrique est réalisée sur un wafer de silicium avec
une technologie CMOS donnée, une seconde partie du circuit sur un autre wafer, également avec
une technologie CMOS donnée. Les deux wafers sont ensuite collés l’un sur l’autre. Ce procédé
peut être réalisé avec deux ou plusieurs wafers. La communication entre les deux wafers s’établit
grâce à ce que nous appelons des vias verticaux à travers le silicium ou �TSV� (Trough Sillicon
Via), des minuscules connections métalliques (micro-bumps) ou encore une dernière couche
de métallisation de la technologie. Les micro-bumps, ou dernière couche de métallisation de
la technologie, collent réellement les deux wafers alors que les TSV servent de connections
entre les deux circuits des deux wafers et les blocs d’entrée/sortie. La Figure 1.7 reprend ces
explications.

Figure 1.7 – Exemple d’un empilement de deux wafers.

Les premiers brevets sur la technologie 3D sont déposés dans les années 70. Nous constatons
une augmentation exponentielle du nombre de brevets entre 1990 et 2011 (3 brevets en 1990,
22 en 2004 et 235 en 2011) ce qui démontre l’intérêt et l’évolution grandissante de l’intégration
3D. Ces chiffres sont en accord avec un bilan publié par la société YOLE Développement en
2015 [20]. De grands projets de recherche et développement européens et asiatiques voient le
jour dès 1999 et la recherche continue jusqu’à aujourd’hui [21]. En 2008, le capteur d’image
CMOS est le premier objet technologique à être commercialisé en utilisant une technologie
CMOS à intégration 3D (avec TSV). En 2008-2009 c’est le capteur MEMS, et en 2010 les
mémoires DRAM/FLASH [22][23].
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La technologie 3D présente un grand intérêt et ce pour plusieurs raisons : une augmentation
des performances, notamment une diminution du temps de propagation du signal des inter-
connexions et donc une vitesse de fonctionnement plus élevée, une diminution du coût de
fabrication et une diminution de la taille du circuit [24]. Précisons qu’à présent l’empilement
de wafers peut être adapté avec différents nœuds technologiques allant du 130 nm au 22 nm en
passant par le 90 nm, le 65 nm et le 45 nm [20]. L’intégration par empilement de wafers reste
une alternative à ne surtout pas négliger dans la réalisation d’un pixel numérique. En effet, nous
avons vu que le principal défaut d’un pixel numérique reste sa taille. Nous avons également vu
que le facteur de remplissage (Fill Factor) est très faible. En utilisant, une technologie 3D nous
pouvons espérer améliorer ces critères. Un exemple de combinaison entre le pixel numérique et
une technologie 3D avec empilement de wafers est présentée sur la Figure 1.8.

Figure 1.8 – Exemple de configuration d’un capteur à pixels numériques associé à une
technologie 3D.

Nous comprenons vite le bénéfice qu’apporterait une intégration 3D sur un pixel numérique en
termes de taille. De plus, avec la possibilité d’empiler plus de deux wafers, nous pouvons imagi-
ner introduire un circuit de traitement avancé, comme par exemple un microprocesseur simple,
dans le pixel ou groupe très restreint de pixels. Cela permettrait de faire des prétraitements
comme de la compression ou du moyennage. Néanmoins, si on désire rajouter des fonctionna-
lités supplémentaires, il faut vérifier le bénéfice par rapport aux contraintes, vitesse, consom-
mation, taille, etc. Dans l’exemple donné ci-dessus, avec les deux empilements 3D, le facteur
de remplissage est de 100% car la taille du photosite est égale à la taille du circuit. C’est une
configuration parmi tant d’autres. Comme beaucoup de circuits en micro-électronique, tout est
question de compromis.

1.6/ Problématique de la thèse

Tout naturellement, nous en arrivons à la question suivante :

Peut-on concevoir un capteur d’image à pixels numériques, ou DPS (Digital Pixel Sensor), en
technologie 3D capable de concilier compacité, fonctionnalités et performances ?
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Gérald Lepage, Pieter Willems, and Guy Meynants. A 2.2 m cmos image sensor for high-
speed machine vision applications. In IS&T/SPIE Electronic Imaging, pages 75360M–
75360M. International Society for Optics and Photonics, 2010.

13



14 BIBLIOGRAPHIE

[12] Chockalingam Veerappan, Justin Richardson, Richard Walker, Day-Uey Li, Matthew W
Fishburn, Yuki Maruyama, David Stoppa, Fausto Borghetti, Marek Gersbach, Robert K
Henderson, et al. A 160× 128 single-photon image sensor with on-pixel 55ps 10b time-
to-digital converter. In 2011 IEEE International Solid-State Circuits Conference, pages
312–314. IEEE, 2011.

[13] Stuart Kleinfelder, SukHwan Lim, Xinqiao Liu, and Abbas El Gamal. A 10000 frames/s
cmos digital pixel sensor. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 36(12) :2049–2059, 2001.

[14] Roula Ghannoum and Mohamad Sawan. A 90nm cmos multimode image sensor intended
for a visual cortical stimulator. In 2007 Internatonal Conference on Microelectronics,
pages 179–182. IEEE, 2007.
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Ce chapitre traite du pixel numérique, de sa composition, mais également des choix réalisés
quant aux différents blocs le composant. Le principe d’un pixel digital repose sur un concept
simple qui est la parallélisation des tâches. A l’instar des processeurs en informatique, l’idée est
d’avoir plusieurs composants travaillant en parallèle plutôt qu’un seul composant plus complexe.
Le fait de travailler en parallèle permet d’avoir des composants où certaines contraintes, comme
la vitesse de fonctionnement, sont relâchées tout en gardant une meilleure efficacité. Le capteur
CMOS à pixel numérique reprend ce concept. Avant de présenter le pixel numérique, il est
important de rappeler les différentes configurations d’un pixel et les caractéristiques globales
d’un capteur d’image CMOS.

2.1/ Les différentes architectures d’un pixel CMOS

De manière générale, un capteur d’image possède très souvent un photosite, une conversion
analogique-numérique et un circuit de lecture. Cependant le pixel peut prendre différentes
configurations. Il faut bien dissocier les éléments photosensibles et le pixel à proprement parlé.
En effet, le pixel n’est pas juste le photosite mais possède une architecture électronique. Il y a
deux grandes familles de pixel, à savoir analogique et numérique, toutes deux évoquées dans le

15
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premier chapitre. Nous ne reviendrons pas sur les avantages de l’une par rapport à l’autre (cf.
chapitre 1). Le pixel numérique est détaillé ultérieurement. Parmi les pixels analogiques, nous
avons deux grandes catégories : Le pixel dit passif ou PPS (Passive Pixel Sensor) et le pixel
dit actif ou APS (Active Pixel Sensor). Ne seront pas décrits les pixels très spécifiques telles
que les photodiodes à avalanche polarisées en mode Geiger. Notre descriptif n’est axé que sur
les pixels classiques.

2.1.1/ Le pixel passif

Ce type d’architecture reste l’architecture de pixel la plus simple. En effet, il ne possède que
le photo-élément et un transistor qui fait office d’interrupteur de sélection ligne-colonne [1].
Nous avons une représentation schématique Figure 2.1.

Figure 2.1 – Exemple d’architecture d’un capteur à pixel passif.

Dans cet exemple, le circuit de lecture n’est pas détaillé. Généralement, c’est un amplificateur
à intégration de charges ou CIA (Charge Integration Amplifier) que l’on retrouve soit en fin de
châıne, soit à la fin de chaque colonne. A la fin de chaque colonne, il permet de garder la tension
de colonne constante. Le photosite génère des électrons, représentation des photons incidents.
Ces charges sont transférées vers le circuit de lecture pour être traitées grâce au décodeur et
au multiplexeur via l’interrupteur de sélection. La réinitialisation du photosite se fait au niveau
du circuit de lecture. Contrairement au pixel actif, il possède un avantage certain en termes de
facteur de remplissage et de taille du pixel, dû notamment au nombre d’éléments électroniques
intra-pixel restreints. En contrepartie, il a un moins bon rapport signal sur bruit [2][3]. Mais son
principal défaut reste encore la capacité de ligne qui s’ajoute à la capacité interne du photosite
lors de la phase de lecture et qui a pour conséquence une augmentation de celle-ci. Son bruit
de lecture est typiquement élevé car lié à la taille de la capacité du photosite.
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2.1.2/ Le pixel actif

Globalement, le pixel actif est très proche du pixel passif au détail près qu’est rajouté à l’intérieur
du pixel un amplificateur. L’amplificateur est un suiveur de tension (avec un gain en tension
proche de 1). Le nom du pixel vient du fait que l’amplificateur est un composant � actif �. Il a
été introduit pour pallier les problèmes du PPS. Il joue le rôle d’isolant entre le photodétecteur
et la ligne de transmission. Il existe cependant plusieurs configurations de pixel actif [4][5].

2.1.2.1/ Le pixel 3T

La structure la plus basique est le pixel 3T (intégrant 3 transistors en plus du photodétecteur).
Nous en avons une représentation Figure 2.2.

Figure 2.2 – Architecture d’un pixel 3T.

Le photosite est une photodiode. Son fonctionnement est le suivant : la première phase est
une phase de réinitialisation. Une tension, ici Vdd ou tension d’alimentation, est appliquée aux
bornes de la capacité de la photodiode par l’intermédiaire du transistor de Reset. Cette tension
est souvent appelée tension de référence et est généralement la plus élevée possible. Une fois
cette phase achevée, a lieu la phase d’intégration. Durant celle-ci, l’éclairement est appliqué
sur le photosite. Les électrons générés par la photodiode, représentation des photons incidents,
font chuter, de manière linéaire, la tension de référence jusqu’à une valeur Vsign dépendante du
temps d’intégration et de la puissance du signal lumineux. Vient ensuite une phase de lecture
où le transistor Sélection de ligne transmet la tension Vsign dans la colonne en passant par
le suiveur de tension avec un gain théoriquement égal à 1. La différence des deux tensions
représente la quantité de charges générée par le photosite.

2.1.2.2/ Le pixel 4T

Ce pixel est un peu différent de celui précédemment cité. Il a été conçu pour remédier aux
problèmes du pixel 3T (essentiellement liés à la capacité du photosite). Cette structure est
souvent associée à une photodiode particulière appelée photodiode PIN (Positive Intrinsic
Negative). Cette diode particulière permet des améliorations en ce qui concerne le courant de
fuite, l’efficacité quantique (sensibilité) et sa vitesse de fonctionnement en mode photodiode.
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Ce type de pixel est très apprécié car il atténue le courant d’obscurité et donc le bruit. Ce pixel
nécessite une technique de fabrication particulière. Son architecture est présentée Figure 2.3.

Figure 2.3 – Architecture d’un pixel 4T.

L’idée conceptuelle du pixel 4T est de séparer la capacité du nœud d’intégration (capacité de
la jonction de la photodiode PIN) et la capacité du nœud de détection (capacité de la diffusion
flottante ou diode flottante) afin de minimiser le bruit et plus particulièrement le bruit de
réinitialisation. Soulignons que la capacité de jonction d’une photodiode PIN est plus petite
qu’une photodiode standard. La phase d’intégration va s’effectuer aux bornes de la diode PIN
et les charges collectées vont ensuite être transférées dans la capacité de la diffusion flottante
sans ajout de bruit supplémentaire grâce à l’interrupteur Transfert (Figures 2.3 et 2.4). Le
suiveur de tension a le même rôle que celui du pixel 3T. La phase de reset n’est pas faite aux
bornes de la PIN, mais sur le nœud de détection (diffusion flottante).

Figure 2.4 – Variante du pixel 4T.

Une variante peut être proposée pour utiliser une photodiode standard mais l’initialisation se
fait cette fois-ci au niveau de la photodiode. Son architecture est présentée Figure 2.4.
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Cette structure peut être utilisée pour le mode de fonctionnement � obturateur global� (global
shutter) [6]. Il existe également des variantes (pixel 5T, 6T, 7T, etc.), issues des pixels 3T et
4T, non décrites dans ce manuscrit.

2.1.2.3/ Le pixel logarithmique

Les pixels 3T et 4T sont également appelés � pixels linéaires � car, pendant la phase
d’intégration, les charges collectées font chuter, de manière linéaire, la tension aux bornes
de la capacité de celle-ci. Il existe une architecture dans laquelle le signal varie de manière
logarithmique aux bornes de la capacité de la photodiode. Ce � pixel logarithmique � est
également réalisé avec une architecture possédant 3 transistors (Figure 2.5).

Figure 2.5 – pixel logarithmique.

La formule de la tension de la diode peut être définie de la façon suivante :

Vdiode = Vdd −
KB × T

q
× ln

(
Idiode
Io

)
(2.1)

Vdiode : la tension aux bornes de la photodiode (photosite) [V ],
Idiode : le courant généré par la diode lors d’un éclairement [A],
Io : une constante [A],
T : la température [K],
KB : la constante de Boltzmann qui est égale à 1, 3806× 10−23 [J ·K−1],
q : la charge élémentaire égale à 1, 6× 10−19 [C],
Vdd : la tension d’alimentation ou tension de référence de la diode [V ].

Ce montage a une meilleure dynamique qu’un pixel linéaire et est utilisé essentiellement
pour cela. Il fonctionne en temps continu et ne nécessite pas de phase d’initialisation (Re-
set). Néanmoins, il souffre d’inconvénients non négligeables tels qu’une forte dépendance à la
température et un motif de bruit fixe élevé.
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2.2/ Caractéristiques principales d’un capteur CMOS

Tout capteur d’image est symbolisé par ce qu’on appelle des facteurs de mérite ou métriques.
Nous en avons cité quelques uns précédemment [7–9]. Nous allons les détailler dans cette
section.

2.2.1/ Paramètres géométriques

Les paramètres géométriques sont liés à la géométrie de la matrice de pixels mais également à
la forme du pixel. Nous avons :

— La résolution de la matrice : Elle définit le nombre de pixels dans la matrice du
capteur. Plus la résolution est grande et plus il y a de détails dans une image.

— Le facteur de remplissage (Fill Factor) : Il est exprimé en pourcentage. C’est le
rapport entre l’aire de l’élément photosensible et l’aire totale du pixel.

FF (%) = Aire de l’élément photosensible
Aire totale du pixel (2.2)

— La taille du pixel (Pixel pitch) : Ce paramètre est lié à la résolution matricielle. Il
représente la dimension finale du pixel et est exprimé en micromètre (périmètre du pixel)
ou micromètre carrée (surface du pixel).

Pour conclure sur ces paramètres, l’augmentation de la résolution de la matrice améliore la
qualité d’une image et également la quantité de détails dans celle-ci. Toutefois, l’augmentation
de la taille du pixel améliore la quantité de charges maximale et donc impacte le rapport signal
sur bruit mais diminue la résolution matricielle (pour une même taille de capteur). Le facteur de
remplissage joue un rôle important dans la sensibilité du pixel. En effet, plus il est élevé et plus
le capteur collecte de photons. Le facteur de remplissage est directement lié à la complexité
de la structure électronique du pixel et à la taille de celui-ci. Nous comprenons donc qu’un
compromis doit être fait entre ces trois paramètres.

2.2.2/ Paramètres électriques et opto-électriques

Les paramètres électriques dépendent des propriétés électriques du photosite en fonction de
la technologie CMOS exploitée et également des caractéristiques électriques du circuit global.
Les paramètres opto-électriques représentent les paramètres électriques en interaction avec la
lumière. Ces derniers vont dépendre de la technologie utilisée, de la géométrie du pixel et
également du circuit d’acquisition du pixel. Ces principales métriques sont listées ci-dessous :

— Le courant d’obscurité (Dark current) : C’est le courant que va générer le pixel en
l’absence d’éclairement total [10]. Il est souvent exprimé en [nA/cm2] ou en [e−/pix/s].
Il varie fortement en fonction de la température et en fonction du temps d’intégration.
Cette variation est généralement linéaire et croissante. Il est dépendant du silicium utilisé
et donc de la technologie CMOS. Ses origines résultent d’une part de la génération et de
la diffusion de porteurs de charges du fait de l’agitation thermique dans le substrat et dans
la zone de déplétion de la jonction P-N du photosite, et d’autre part de l’état de surface
du silicium. Le courant d’obscurité va s’ajouter au courant généré lors de l’illumination
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et par voie de conséquence créer une erreur. Nous pouvons définir le courant d’obscurité
en fonction de la température comme ceci :

Iobscurité (T ) = A× T
3
2 × e

(
−Eg

2×KB×T

)
+B × T 3 × e

(
−Eg

KB×T

)
(2.3)

En rouge : ce terme est dû à la génération de porteurs,
En bleu : ce terme est dû à la diffusion de porteurs,
A et B : deux constantes,
T : la température [K],
KB : la constante de Boltzmann, soit 1, 3806× 10−23 [J ·K−1],
Eg : l’énergie de la bande interdite dans un semi-conducteur [J ].

— L’efficacité quantique ou QE (Quantum Efficiency) : Elle est exprimée en pour-
centage. C’est le rapport entre le nombre d’électrons collectés et le nombre de photons
incidents au pixel entier (pas uniquement l’élément photosensible), ce qui la lie au fac-
teur de remplissage. Elle dépend de la longueur d’onde mais également de la technologie
utilisée. Elle contribue également à la sensibilité du pixel.

QE (λ) = Nombre d’électrons produits
Nombre de photons absorbés [%] (2.4)

Nous pouvons associer une autre grandeur à cette caractéristique qui est la sensibilité
spectrale du photorécepteur. Elle peut se traduire par le courant généré en fonction de la
puissance d’un flux lumineux. Elle dépend également de la longueur d’onde. Son équation
en fonction du QE est :

SR (λ) = QE (λ)× λ× q
h× c

(2.5)

SR (λ) : la sensibilité spectrale, exprimée en [A ·W−1],
q : la charge élémentaire égale à 1, 6× 10−19 [C],
h : la constante de Planck égale à 6, 626× 10−34 [J · s] ou 4, 135× 10−15 [eV · s],
λ : la longueur d’onde [nm],
c : la vitesse de la lumière, soit 2, 997× 108 [m · s−1].

— La capacité de stockage ou FWC (Full Well Capacity) : C’est la capacité maximale
de charges électriques que le pixel peut accumuler et est exprimée en électron. Cette
caractéristique dépend de la taille et de la géométrie du photosite ainsi que la technologie
usitée.
Nous pouvons l’approximer de la manière suivante (dans le cas où le photosite est une
photodiode) :

NFWC = Vdiode sat × CPhotosite
q

(2.6)

NFWC : quantité maximale de charges du photosite [e−],
q : la charge élémentaire qui équivaut à 1, 6× 10−19 [C],
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Vdiode sat : la tension de saturation aux bornes de la photodiode [V ],
CPhotosite : la capacité du photosite [F ]. Cela comprend également les capacités
parasites dues à l’électronique autour du photodétecteur.

— La dynamique ou DR (Dynamic Range) : Ce facteur très important définit l’écart
entre la valeur de la tension minimale et la valeur de saturation, à savoir la tension maxi-
male en sortie du pixel par rapport au seuil de bruit dans l’obscurité [11]. La différence
entre la tension d’obscurité et la tension de saturation correspond à la valeur d’excur-
sion en tension. Elle dépend de la tension maximale aux bornes de la photodiode mais
également de l’excursion maximale de l’amplificateur intra-pixel (suiveur de tension avec
un gain généralement inférieur à 1). Elle est également fonction du type de circuit et
de l’étage d’amplification après le pixel. DR représente donc la capacité du pixel à tra-
duire les faibles et forts éclairements pour une large gamme de variations d’éclairement.
Notons que ce paramètre agit sur le nombre de bits du pixel (résolution de celui-ci). En
effet, une faible dynamique limite le nombre maximal possible de bits du pixel. Cette
caractéristique doit être la plus élevée possible et est généralement définie par la formule
suivante :

DR = Vsat − Vobscu
bruit total (2.7)

DR : la dynamique s’exprime généralement en décibel [dB]. Pour cela, il faut effectuer
20× log10(DR),
Vsat : la tension maximale utile [V ],
Vobscu : la tension dans l’obscurité [V ],
bruit total : C’est le bruit total du capteur dans l’obscurité. Il va dépendre du bruit
du courant d’obscurité, du bruit dans l’obscurité de l’étage suiveur et du bruit dans
l’obscurité de l’électronique avant convertisseur analogique-numérique. Pour déterminer
le seuil du bruit, il faut faire la somme quadratique de ces différents bruits. La Figure 2.6
reprend ces explications.

Figure 2.6 – Représentation de la dynamique d’un capteur.
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— Le facteur de conversion ou CVF (Charge to Voltage conversion Factor) : Le
facteur de conversion représente la capacité du pixel (photodiode + étage d’amplification)
à transformer les électrons stockés dans la capacité du photosite en une tension, en sortie
de celui-ci. Ce facteur va dépendre de la taille du photosite mais également du gain de
l’étage d’amplification. L’étage d’amplification est généralement un suiveur de tension
et a un gain inférieur à 1. Le CVF est défini de la façon suivante :

CV F = q ×Gpixel
Cphotorécepteur

(2.8)

CV F : le facteur de conversion [V/e−],
q : la charge élémentaire égale à 1, 6× 10−19 [C],
Gpixel : le gain du ou des étage(s) d’amplification du pixel,
Cphotorécepteur : la capacité du photorécepteur [F ].

— La sensibilité du capteur (Sensitivity) : Elle est définie comme étant le signal
électrique obtenu en sortie du pixel pour un éclairement et un temps d’intégration donné.
Elle peut être exprimée de deux manières et dépend de l’unité désirée [12] :

SW = FF ×Apixel
Cint

×
∫
SR (λ)× φ(λ)× dλ∫

φ(λ)× dλ (2.9)

SW : la sensibilité du capteur, exprimée en [V/(µJ/cm2)],
SR (λ) : la sensibilité spectrale, exprimée en [A ·W−1],
FF : le facteur de remplissage,
φ(λ) : la densité spectrale de puissance de l’éclairement [W/cm2 · nm],
Apixel : l’aire du pixel [µm2],
λ : la longueur d’onde [nm],
Cint : la capacité d’intégration ou capacité du photosite [F ].

Nous pouvons également l’écrire de cette manière :

SE = FF ×Apixel
Cint ×Km

×
∫
SR (λ)× Φ (λ)× dλ∫ 780 nm

380 nm Ve (λ)× Φ (λ)× dλ
(2.10)

SE : la sensibilité du capteur, exprimée en [V/lux · s],
Km : l’efficacité lumineuse spectrale maximale photopique égale à 638 [lux/(W/m2)],
Ve (λ) : la sensibilité de l’oeil humain en fonction de la longueur ou encore l’efficacité
lumineuse spectrale relative photopique, sans dimension.

Nous remarquons que la sensibilité dépend de la capacité d’intégration mais également
du facteur de remplissage et de l’efficacité quantique.
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2.2.3/ Bruits et non-uniformités

Nous avons évoqué précédemment différentes sources de bruit. Les bruits et non-uniformités
sont des composantes parasites qui affectent la qualité d’une image. Nous allons les étudier
plus en détail. Nous pouvons classer le bruit en deux grandes catégories : le bruit temporel ou
bruit aléatoire (random noise), et le bruit spatial ou bruit de motif (pattern noise) [13–19].

Le bruit temporel : Cette catégorie de bruit est due aux densités spectrales de bruit des
composants (transistors, capacités etc...) formant le pixel. Les plus impactants et les plus
connus sont :

— Le bruit thermique (Johnson noise) : Il est généré par l’agitation thermique des
porteurs de charges (électrons) dans un composant électrique.
Aux bornes d’une résistance, sa densité spectrale de puissance est :

V 2
R (f) = 4×K × T ×R (2.11)

V 2
R(f) : exprimée en [V 2 ·Hz−1] (rapportée à une bande passante de 1Hz),
K : la constante de Boltzmann, soit 1, 3806× 10−23 [J ·K−1],
T : la température [K],
R : la valeur de la résistance [Ω].

Sa densité spectrale de tension (voltage spectral density) est :

VR (f) =
√

4×K × T ×R (2.12)

VR (f) : exprimée en [V/
√
Hz].

Sa moyenne quadratique Vthermal,RMS (ou tension efficace) est :

Vthermal,RMS =
√

4×K × T ×R×
√

∆f (2.13)

Vthermal,RMS : moyenne quadratique du bruit [V],
∆f : bande passante [Hz].

— Le bruit de grenaille (Shot noise) : Il provient de la granularité des électrons et du
fait que le courant n’est pas continu mais composé de charges élémentaires. Il n’apparâıt
qu’avec un mouvement de charges à travers une barrière de potentiel. Il est le résultat de
la génération aléatoire de porteurs de charges. Dans le cas d’un imageur, la génération
thermique de porteurs de charges dans la zone de déplétion de la photodiode donne
naissance au bruit de grenaille du courant d’obscurité. La génération aléatoire de photo-
électrons causée par l’arrivée aléatoire des photons sur le photosite crée le bruit de
grenaille photonique. De manière générale, nous pouvons définir sa densité spectrale de
puissance comme ceci :
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I2
shot noise (f) = 2× q × IDC (2.14)

I2
shot noise (f) : exprimée en [A2 ·Hz−1],
q : la charge élémentaire et vaut 1, 6× 10−19 [C],
IDC : le courant moyen qui parcourt le composant [A].

Nous pouvons également déterminer sa moyenne quadratique Ishot,RMS (ou courant
efficace) par :

Ishot,RMS =
√

2× q × IDC ×
√

∆f (2.15)

Ishot,RMS : moyenne quadratique du bruit de grenaille [A],
∆f : bande passante [Hz].

— Le bruit de scintillement (Flicker noise) : Le bruit en 1/f ou Flicker noise, est un bruit
très difficile à définir. Il est généré par de nombreux mécanismes comme la fluctuation
de la mobilité mais également par une fluctuation aléatoire des porteurs de charges dans
le canal de conduction d’un transistor MOS [20]. Ce bruit est inversement proportionnel
à la fréquence et est très dépendant de la géométrie du transistor et de la technologie
CMOS utilisée.
Nous pouvons modéliser (d’après le modèle du bruit de scintillement unifié) sa densité
spectrale de puissance dans un transistor MOS comme suit :

V 2
flicker noise (f) = K1 (Vgs)

C2
ox

× 1
W × L

× 1
f c

(2.16)

V 2
flicker noise (f) : exprimée en [V 2 ·Hz−1],
K1 (Vgs) : une quantité dépendante du procédé technologique et de la tension de
polarisation Vgs. Cette quantité est exprimée en [V 2 · F ],
Cox : la capicité d’oxyde de la technologie MOS [F ],
W : la largeur du transistor MOS [µm],
L : la longueur de canal du transistor MOS [µm],
f c : la fréquence [Hz] avec un exposant c variant de 0,7 à 1,2.

Il est souvent associé à la fréquence de coin ou la fréquence de coude (corner frequency).
La Figure 2.7 représente celle-ci. Elle est le résultat du croisement de l’asymptote de
la courbe du bruit de scintillement et l’asymptote de la courbe du bruit thermique. Le
bruit en 1/f est dominant en basse fréquence. En moyenne et grande fréquence, c’est le
bruit blanc qui prédomine. Le bruit en 1/f est un bruit conséquent car il possède une
très grande valeur en basse fréquence et de facto diminue le ratio signal/bruit.
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Figure 2.7 – Représentation de la fréquence de coude du bruit de scintillement.

Le bruit spatial : Dans ce cas-là, nous parlerons de non-uniformité plutôt que de bruit.
Il est plus communément appelé FPN (Fixed Pattern Noise). Il résulte de la différence de
comportement électrique entre deux pixels (en théorie identiques) d’un même capteur. Ce
bruit est dépendant de la technologie mais également du circuit. Il est difficilement prévisible
mais compensable. Il possède deux composantes :

— Les Non-Uniformités de la réponse du pixel sous illumination ou PRNU (Pixel
Response Non-Uniformities) : C’est la différence du signal de sortie d’un pixel à un
autre dans le cas où il y a une même illumination.

— Les Non-Uniformités du signal d’obscurité ou DSNU (Dark Signal Non-
Uniformities) : Correspond à la différence de mesure du courant d’obscurité d’un pixel
à en autre en l’absence d’éclairement.

Il faut préciser qu’il existe également un bruit fixe de colonne, ou FPN de colonne, généré par
une différence de gain d’amplification de chaque colonne. Le FPN de colonne n’est présent
que dans les architectures de capteurs d’image utilisant une amplification � bas de colonne �.
Nous pouvons introduire cette caractéristique comme une composante du FPN global.

Figure 2.8 – Exemple de FPN colonne sur une image [21].
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Ces non-uniformités sont perceptibles sur l’image par l’œil humain. L’image de la Figure 2.8 est
un bon exemple de la conséquence du FPN. Cette photo laisse apparâıtre des lignes verticales.
Ces lignes sont la traduction visible d’une variation de la valeur du signal en sortie d’une colonne
à une autre alors qu’elles devraient avoir les mêmes valeurs.

Autres types de bruit : D’autres bruits existent en rapport avec la composition du circuit qui
peuvent dégrader les performances du capteur comme :

— Le bruit de quantification (Quantification noise) : Ce bruit est directement lié
au convertisseur analogique-numérique. Lors des étapes de la conversion, une étape de
quantification transforme un signal continu en une représentation discrète de points se
rapprochant le plus possible du signal source. Elle est associée à un pas de quantification
qui est la plus petite valeur codable par le circuit. Or un signal analogique possède
une infinité de points et un signal discret, un nombre fini de points. On comprend
bien qu’il est impossible d’avoir un code par point du signal source. Le bruit de quan-
tification est dû au fait qu’un ensemble de points du signal source va avoir le même code.

— Les diaphonies (Crosstalk) : De manière générale, la diaphonie est l’interférence d’un
signal sur un autre. Il en existe trois sortes en imagerie [22] :

1. La diaphonie spectrale (spectral crosstalk). Dans le cas d’un imageur couleur, nous
utilisons un filtre de Bayer, au dessus des pixels, qui laisse passer les longueurs
d’onde de couleurs choisies. Or le filtre n’étant pas parfait, ce dernier laisse passer
une quantité de lumière de couleurs non désirées. Cette erreur est la diaphonie
spectrale.

2. La diaphonie spectrale optique (optical spectral crosstalk). Elle concerne les cap-
teurs d’images couleurs. Les filtres de couleurs sont situés à une certaine distance
de la surface du pixel. Certains rayons de la lumière frappent le filtre avec un angle
de façon non orthogonale ce qui entrâıne leur absorption par le pixel adjacent plutôt
que le pixel souhaité.

3. La diaphonie électrique (electrical crosstalk). Dans le cas d’un pixel, la diaphonie
électrique provient du fait que les électrons photo-générés peuvent migrer vers la
capacité de stockage du pixel voisin produisant ainsi une erreur de quantité de
charges et donc d’information. On retrouve également une diaphonie électrique
entre une ligne de conduction et une autre. En effet, la superposition de deux lignes
métalliques de transmission va créer une capacité parasite et donc perturber les
signaux dans les deux lignes.

2.2.4/ Paramètres liés à la lecture

Ces paramètres sont liés à la vitesse de fonctionnement du système et donc associés à la
fréquence d’horloge du circuit.

— Le nombre d’images par seconde ou FPS (Frame Per Second) : Ce critère définit
la rapidité du capteur à acquérir, convertir et lire une information lumineuse. Dans la
châıne de fonctionnement d’un capteur d’image, quatre temps principaux sont à prendre
en compte : Le temps d’initialisation de l’élément photosensible, le temps d’intégration
(pas dans le cas des capteurs logarithmiques), le temps de conversion et le temps de
lecture. Ces quatre éléments déterminent le nombre de FPS. Ce paramètre dépend de
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l’architecture du capteur, des composants le formant et également de la technologie
CMOS.

— La consommation électrique (Power consumption) : Cette grandeur peut être
exprimée en Watt, en Joule ou encore en Ampère. Elle correspond à la consommation
électrique totale du capteur. Bien souvent, n’est présentée que la consommation de
la matrice ou simplement la consommation de chaque pixel. Une de ses composantes
dépend de la fréquence d’horloge du système.

2.2.5/ Autres métriques importantes

— Le rapport signal sur bruit ou SNR (Signal to Noise Ratio) : C’est le rapport
entre la tension RMS (Root Mean Square) du signal utile et la tension RMS du
bruit lors d’une illumination, ou le rapport entre le courant RMS du signal utile et
le courant RMS du bruit lors d’une illumination, ou bien encore, le rapport entre le
nombre d’électrons du signal utile et le nombre d’électrons du bruit lors d’une illumi-
nation. Il est exprimé en décibel (dB). Le bruit est couramment présenté à différents
points de la châıne de fonctionnement du capteur mais le rapport signal sur bruit est
généralement exprimé au niveau de l’élément photosensible et au niveau de la conversion.

— La fonction de transfert de modulation ou MTF (Modulation Transfer Function)
: La MTF est exprimée en pourcent. Elle représente la capacité de résolution spatiale du
capteur, où plus schématiquement, la capacité du pixel à passer du noir au blanc plus ou
moins rapidement avec une réponse plus ou moins bonne selon la fréquence de transition
du noir au blanc [23].

Figure 2.9 – Influence de la MTF sur une prise photographique [23].
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2.3/ Descriptif d’un pixel numérique

Un pixel numérique se compose de trois éléments primordiaux : un photosite qui capte l’in-
formation (les photons) et la traduit en un signal analogique, un convertisseur analogique-
numérique qui transforme le signal analogique en un signal numérique et une mémoire qui
stocke le résultat. La Figure 2.10 donne un aperçu schématique d’un pixel numérique et d’un
imageur à pixels numériques.

Figure 2.10 – Présentation du pixel digital.

Le photosite est représenté par une photodiode (élément le plus courant). Le circuit est
un système matriciel, et chaque pixel est doté d’un interrupteur de lecture ligne et d’un
interrupteur de lecture colonne pour sélectionner la donnée du pixel souhaitée. Intéressons-
nous aux différentes possibilités pour chacun des sous-circuits. Certaines formules présentées
antérieurement sont reproduites pour une meilleure lisibilité.

2.3.1/ Les photosites

Cet élément acquiert de l’information à savoir les photons. C’est donc un élément sensible qui
interagit avec la lumière. La relation de Planck-Einstein détermine l’énergie transportée par un
photon :

Ephoton = h× c
λ

(2.17)

Ephoton : énergie d’un photon [J ], souvent exprimée en [eV ] grâce à la relation 1 [eV ] =
1, 60× 10−19 [J ],
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c : la vitesse de la lumière égale à 2, 997× 108 [m · s−1],
h : la constante de Planck, soit 6, 626× 10−34 [J · s] ou 4, 135× 10−15 [eV · s],
λ : la longueur d’onde [nm].

L’élément de base de la micro-électronique est le silicium et la majorité des technologies CMOS
repose sur cet élément chimique. Ses propriétés semi-conductrices en font un élément de choix
pour la fabrication des transistors. Une des propriétés significatives du silicium, est la valeur de
sa bande interdite, 1,12 eV à 300 K.

Dans le cas d’un élément photosensible, l’énergie collectée est issue du photon qui en � frap-
pant � le silicium crée une paire électron-trou. Si nous reprenons la relation de Planck-Einstein,
pour qu’il y ait conduction dans un photosite réalisé à partir du silicium, l’énergie du photon
doit être supérieure à la valeur énergétique de la bande interdite soit 1,12 eV , soit la longueur
d’onde maximale de 1,1 µm. Cette longueur d’onde correspond au proche infra-rouge. Les
photosites à base de silicium ne détectent donc plus les photons incidents au-delà de cette
longueur d’onde.

Pour information, le germanium, autre élément semi-conducteur, a une valeur de bande inter-
dite de 0,66 eV , ce qui ramène une longueur d’onde maximale à 1,87 µm. Avoir une bande
interdite plus faible permet d’augmenter la bande de fréquence qu’un élément photosensible
peut � capter � mais représente un risque dans la mesure où une agitation thermique trop
élevée (température) rend le composant accidentellement conducteur.

Intéressons-nous à la modélisation globale de la châıne permettant de passer d’un flux lu-
mineux à une quantité d’électrons. Nous partons du principe que le photosite est éclairé de
manière constante pendant un temps d’intégration ou temps d’exposition, Tint. La Figure 2.11
représente cette châıne.

Figure 2.11 – Représentation du passage d’un éclairement à un nombre d’électrons via un
photosite [24].
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L’éclairement produit un courant par le biais de la surface photosensible du pixel. Ce courant
est intégré aux bornes de la capacité du photosite pendant un temps d’intégration générant de
fait une quantité de charges. Le nombre de photons s’établit comme suit :

Nphotons = Fx
Ephoton

= Fx × λ
h× c

(2.18)

Nphotons : nombre de photons,
Fx : flux lumineux (voir Figure 2.11),
Ephoton : énergie d’un photon [J ]. Souvent exprimée en [eV ] grâce à la relation 1 [eV ] =
1, 60× 10−19 [J ],
c : la vitesse de la lumière et équivaut à 2, 997× 108 [m · s−1],
h : la constante de Planck égale à 6, 626× 10−34 [J · s] ou 4, 135× 10−15 [eV · s],
λ : la longueur d’onde [nm].

Avec l’Equation 2.4 de l’efficacité quantique et la Figure 2.11, nous obtenons :

Nelectrons = Nphotons ×QE (λ) = Fx ×Rs ×
Tint
q

= Fx × λ
h× c

×QE (λ)× Tint (2.19)

Nelectrons : le nombre d’électrons,
Nphotons : le nombre de photons,
Fx : flux lumineux (voir Figure 2.11),
QE (λ) : l’éfficacité quantique,
q : la charge élémentaire, soit 1, 6× 10−19 [C],
Tint : le temps d’intégration en seconde,
c : la vitesse de la lumière égale à 2, 997× 108 [m · s−1],
h : la constante de Planck, 6, 626× 10−34 [J · s] ou 4, 135× 10−15 [eV · s],
λ : la longueur d’onde [nm].
RS : la réponse électrique du capteur, ou sensibilité spectrale, (voir Figure 2.11).

Rs = QE (λ)× q × λ
h× c

(2.20)

En imagerie CMOS, il existe trois acteurs principaux pour les éléments photosensibles : la
photodiode, la photodiode PIN et la photo-grille, cette dernière étant moins commune que les
deux autres [25].

2.3.1.1/ La photodiode

La photodiode est traditionnellement une jonction P-N réalisée sur une technologie CMOS à
base de silicium. La Figure 2.12 montre une réalisation d’une technologie CMOS.
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Figure 2.12 – Vue simplifiée d’une technologie CMOS.

La lettre C du sigle CMOS signifie � complémentaire �. Cette complémentarité découle du
fait que sur un même substrat de silicium sont réalisés des transistors MOS de type P et des
transistors MOS de type N. Dans la Figure 2.12, le substrat est de type P traduisant un déficit
d’électrons. Les porteurs majoritaires sont les trous positivement chargés.

Le transistor NMOS est bâti avec deux implantations ioniques N+ et une implantation d’ions
P+, cette dernière servant à polariser le substrat. Cette polarisation s’effectue par le biais de
la Masse N avec une tension la plus basse possible. En appliquant une tension positive sur
la grille en silicium polychristallin (christallite de Si) et en la séparant du semi-conducteur
par un oxyde (SiO2), se crée en mouvement d’électrons entre la source et le drain (les deux
implantations ioniques N+) produisant ainsi un courant électrique.

Dans le cas du transistor PMOS, une zone dopée N est implantée (caisson de type N) pour faire
office de substrat. La polarisation du substrat s’effectue par le biais de la Masse P avec une
tension élevée. L’implantation N+ polarise cette zone. Le fonctionnement du transistor PMOS
est quasi similaire au transistor NMOS, excepté le mouvement de trous en lieu et place du mou-
vement d’électrons (pour rendre le descriptif plus compréhensif, le trou est considéré comme
une quasi-particule. En réalité, nous devrions parler de mouvement d’absence d’électrons). Une
tension très faible est appliquée sur la grille afin de créer un canal de conduction entre la source
et le drain.

Avec la technologie � CMOS � il est possible d’élaborer d’autres composants tels que la
capacité, la résistance, la bobine ou bien encore la diode. Pour notre exemple la diode, qui
fait office de photodiode, est réalisée par une jonction P/N+. De la même manière que le
transistor NMOS, l’implantation ionique P+ sert à polariser le substrat et joue le rôle d’anode
de la diode. Quant à l’implantation N+, c’est elle qui fait office de cathode.

La réalisation de photodiode en fonction d’une technologie CMOS standard, présentée ci-
dessus, est une réalisation parmi d’autres. La Figure 2.12 est simplifiée dans la mesure où seule
la partie FEOL (Front End Of Line) est représentée. Une technologie CMOS est composée
d’une partie FEOL et BEOL (Back End Of Line). Cette dernière se positionne au-dessus de
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la FEOL et est constituée d’une superposition de couches métalliques séparées les unes des
autres par un isolant, et pouvant être reliées par des vias métalliques assurant les différentes
connexions métalliques du circuit. Le nombre de couches métalliques varie d’une technologie
à l’autre.

Afin qu’une diode fonctionne en mode photoconducteur (convention génératrice) une polari-
sation inverse est exécutée aux bornes de celle-ci. Pour ce faire, un potentiel positif est soumis
à sa cathode et une tension nulle sur son anode. Une zone de charge d’espace (ZCE) ou zone
de déplétion, vide de porteur libre en équilibre, est créée par la polarisation inverse autour
de la jonction P/N+. Le photon arrivant sur la photodiode, génère une paire d’électron/trou
(phénomène plus efficace dans la ZCE). Sous l’effet du champ électrique, l’électron se dirige
vers la zone N+ et le trou vers la zone P. Un courant proportionnel au flux photonique est
ainsi créé (Figure 2.13).

Figure 2.13 – Fonctionnement de la photodiode sous éclairement.

Sur cette figure, est reproduit le schéma électrique équivalent. La jonction P/N+ réalise une
capacité appelée capacité de jonction (CPhD). Une photodiode sous éclairement peut être
assimilée à une capacité sur laquelle est appliqué un courant. Lors de la phase de fonctionnement
d’un pixel, la tension aux bornes de la capacité est fonction du temps. Une première étape
d’initialisation applique une tension fixe (VPhD = V dd). Pendant la seconde étape, phase
d’exposition ou d’intégration, la tension VPhD chute linéairement en fonction du photo-courant
généré IPhD pendant toute la phase. Nous obtenons la relation suivante :

∆V = V dd− VPhD(Tint) = IPhD × Tint
CPhD

(2.21)

∆V : le signal utile [V ],
IPhD : le courant photo-généré [A],
Tint : le temps d’intégration [s],
CPhD : la capacité de la photodiode [F ].

L’aire photosensible du pixel, dans le cas de notre photodiode décrite ci-dessus, est l’aire de la
région N+. Cette surface détermine majoritairement la valeur de la capacité de jonction.
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2.3.1.2/ La photogrille ou photo-MOS

Le fonctionnement du photo-MOS diffère de celui de la photodiode. Le photo-courant est
produit par une grille de transistor MOS. Son fonctionnement est calqué sur celui du CCD
(Charge Coupled Device) ou dispositif à couplages de charges (Figure 2.14).

Figure 2.14 – Fonctionnement du photo-MOS sous éclairement.

A l’instar du transistor NMOS, la grille en silicium polycristallin est isolée du semi-conducteur
par un oxyde. La région P+ polarise le substrat avec une tension nulle. Un transistor est ajouté
en tant que transistor de transfert. Le drain de ce dernier, région N+ reliée à � Vdf �, ainsi
que le substrat dopé P forment une diode dénommée � diode flottante �. Le fonctionnement
comporte deux phases : la phase d’intégration et la phase de lecture.

Durant la phase d’intégration, une tension � Vgrille � positive appliquée sur la grille du photo-
MOS crée une ZCE qui forme un puits de potentiel. De la même manière que la photo-
diode, un photon génère une paire d’électron-trou dans cette ZCE. Sous l’influence du champ
électrique, l’électron se retrouve sous la grille, et le trou dans le substrat. Ainsi se focalise une
quantité d’électrons proportionnelle à l’éclairement. Pendant cette même phase, une tension
� Vdf � généralement égale à la tension de polarisation � V dd �, est appliquée à la cathode
de la diode flottante, la polarisant ainsi en inverse. Ceci est rendu possible car le transistor
de transfert NMOS isole la photo-grille de la diode flottante (la tension � Vtransfert � est
déterminée de sorte à bloquer le transistor qui agit alors comme un interrupteur ouvert). A
noter que la source du transistor de transfert (deuxième région N+) est flottante et donc
soumise à aucun potentiel (hors phases de Reset).

Pendant la phase de lecture, la tension � Vgrille � est à 0 V et le transistor de transfert
passant. Les électrons transitent de la photogrille à la capacité de la diode flottante et font
chuter � Vdf � proportionnellement à la quantité d’électrons transférée. La différence de la
tension � Vdf � est l’information utile et est définie de la manière suivante :

∆Vdf = Nelectrons ×
q

Cdf
(2.22)

∆Vdf : le signal utile [V ],
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Nelectrons : le nombre d’électrons accumulés dans le photo-MOS,
q : la charge élémentaire égale à 1, 6× 10−19 [C],
Cdf : la capacité de la diode flottante [F ].

Vdf peut être calculée en fonction du flux photonique de la manière suivante :

Vdf = V dd− q ×Nphotons

Cdf
(2.23)

Nphotons : le nombre de photons incidents à la photogrille.

Comme le pixel 3T, la photogrille est associée à un transistor de sélection et un suiveur de
tension, finalisant une structure 4T (4 transistors + le photosite). En admettant que le suiveur
ait un gain As (< 1), il est possible de déterminer le facteur de conversion CVF :

CV F = q ×As
Cdf

(2.24)

CV F : le facteur de conversion [V/e−],
As : le gain du suiveur de tension [sans unité].

Stuart Kleinfelder propose une architecture de photogrille avec trois transistors en technologie
CMOS standard [26] (Figure 2.15). Dans cette architecture, la photogrille est réalisée avec un
transistor NMOS dont la source et le drain sont joints et flottants. La source du transistor de
transfert NMOS est également connectée à la source et au drain du photo-MOS.

Figure 2.15 – Photo-MOS en technologie CMOS standard.
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Contrairement à la Figure 2.14, les charges ne transitent pas dans la capacité d’une diode
flottante mais dans la capacité MOS. Le fonctionnement est identique à celui présenté
précédemment (Figure 2.14). La surface photosensible est la largeur de la grille du photo-
MOS.

2.3.1.3/ La photodiode PIN

Il existe de nombreuses façons de produire une diode PIN (Positive Intrinsic Negative diode).
Très souvent, ces réalisations demandent une modification du procédé de fabrication d’une
technologie MOS, et/ou l’adjonction de semi-conducteurs autres que Si [27–32]. Son fonction-
nement impose la mâıtrise de certains paramètres [33–36]. Plusieurs études ont été publiées
sur la diode PIN en technologie CMOS standard [37–42]. Une diode PIN est une jonction P-N
à laquelle est ajoutée, entre les régions P et N, une région non dopée ou très faiblement dopée,
appelée région intrinsèque (Figure 2.16).

Figure 2.16 – Une représentation de la diode PIN [33][43].

La région intrinsèque est le caisson de type N non dopé ou très faiblement dopé. Une paire
électron-trou est générée par absorption d’un photon dans la zone de déplétion (caisson N).
L’intérêt de la photodiode PIN par rapport à la photodiode standard réside dans l’ajout d’une
zone intrinsèque qui augmente significativement la largeur de la ZCE. Le QE est proportion-
nel au courant photo-généré, lui-même proportionnel à la largeur de la ZCE. Comme précisé
antérieurement, un maximum de paires électrons-trous doit être produit dans la ZCE, car cette
zone est exempte de recombinaisons. La largeur de la ZCE dépend du dopage et de la tension
de polarisation inverse appliquée à la photodiode.

Le deuxième point à souligner est que la capacité de jonction est inversement proportionnelle
à la largeur de la zone de charge d’espace. Une ZCE étendue diminue la capacité de jonction
ce qui par voie de conséquence augmente la vitesse de fonctionnement de la photodiode et le
facteur de conversion (CVF). La Figure 2.16 est une représentation possible parmi d’autres.
En général, pour bénéficier des propriétés de la photogrille, le montage est associé à une grille
de transition, ce qui constitue une structure 4T.
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Pour permettre une meilleure efficacité de collecte de charges et donc avoir une meilleure
sensibilité, le photosite, de par son dopage, sa structure, sa polarisation et de la capacité de sa
jonction, doit posséder la plus large ZCE possible.

2.3.1.4/ Avantages et inconvénients des différents photosites

Le premier pixel APS imaginé est le montage 3T avec photodiode classique, structure ba-
sique et courante car facilement adaptable en technologie CMOS standard. Pour améliorer le
courant d’obscurité, une étude est réalisée avec une architecture 3T avec différents types de
photodiodes [44]. Il est démontré que la photodiode PIN possède un courant d’obscurité plus
faible qu’une simple jonction P-N. Toutefois plus compacte et structurellement plus simple,
la photodiode classique permet une meilleure optimisation de son intégration et un meilleur
facteur de remplissage (FF) [45].

Toujours dans une architecture 3T, l’ajout d’une diode PIN minimise le bruit de Reset car
elle possède une capacité de jonction moindre et donc un meilleur CVF que la diode standard.
Néanmoins, le QE de celle-ci est relativement bas (40% au maximum) en éclairement face avant
mais qui peut être amélioré avec un éclairement face arrière. Ceci dit, de récentes recherches
ont permis d’améliorer le QE (78,3%) pour les diodes PIN [46]. Avec une technologie CMOS
standard, le QE peut atteindre 70% et plus [47]. Le photo-MOS possède un QE très faible.

Le montage 4T avec photogrille est conçu pour pallier les problèmes de fuites et de bruits
rencontrés sur le montage 3T avec jonction P-N. Ce montage est basé sur le transfert de
charges, à l’instar des capteurs CCD. Il est essentiel de mâıtriser les dopages et potentiels
de la structure afin d’obtenir la meilleure efficacité de transfert de charges (CTE) ou alors
l’inefficacité du transfert de charges (CTI) la plus basse. Une comparaison descriptive entre
photogrille et photodiode abonde dans ce sens [48].

Indépendamment de la structure du pixel, le bruit de lecture et le bruit en (1/f) sont améliorés
avec les techniques dites CDS (Correlated Double Sampling) et DDS (Double Differencing
Sampling) [7].

Une structure avec photogrille possède un CVF meilleur que celui d’un pixel 3T avec photodiode
car le facteur de conversion est inversement proportionnel à la capacité de jonction. Dans le
cas où est utilisée une diode flottante ou diffusion flottante, la capacité de jonction est non
pas celle du photosite mais celle de cette diffusion flottante qui possède une capacité plus
petite que celle du photorécepteur. La diode PIN présente une capacité de stockage moindre
dépendant du dopage, de la polarisation de la diode et de la capacité de celle-ci dans une
structure 3T, et donc une plus faible dynamique du pixel [49]. De plus, de par sa composition,
elle possède un FF plus bas que la diode standard.

Pour résumer, les photosites et différentes structures de pixel visent à diminuer la taille de
la capacité de l’élément photosensible. Diminuer la taille de la capacité diminue le bruit de
Reset et augmente la valeur du CVF qui joue un rôle important sur la sensibilité de l’élément
photosensible. Cependant, cette diminution entrâıne inévitablement la diminution de la quantité
de charges collectable par le photosite et donc diminue la dynamique de sortie. Le SNR étant lié
à la dynamique, cette dernière est également diminuée. La photodiode possède une capacité
plus grande que celle d’une photogrille, elle-même plus grande que celle d’une photodiode
PIN. Il résulte que la photodiode PIN est plus sensible et a un meilleur rendement que la
photogrille, elle-même plus sensible que la photodiode. Le même raisonnement est appliqué
pour une structure 4T vis-à-vis de la structure 3T. La structure 4T vise à diminuer la capacité
de l’élément photosensible et diminuer les fuites. Toutefois, le pixel 3T avec photodiode a bien
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souvent un meilleur FF et une meilleure intégration. De plus, c’est la configuration la plus
facile à réaliser en technologie CMOS standard.

Pour conclure, nous privilégions la photodiode à la photogrille, la diode PIN étant difficilement
réalisable dans notre cas. La raison en est que dans un premier temps, le QE est privilégié. De
plus, l’architecture même autour de notre photo-élément a été simplifiée, le pixel numérique
ayant déjà une architecture plus complexe que n’importe quel autre pixel. Pour finir, le sujet
de notre étude n’est pas l’optimisation du photosite mais l’ajout d’une architecture complexe
dans un pixel et son optimisation en fonction de la technologie usitée.

2.3.2/ Les Convertisseurs Analogique-Numériques

Un CAN est un assemblage électronique dont le montage sert à convertir des grandeurs ana-
logiques en données numériques codées en plusieurs bits (Figure 2.17). Schématiquement ce
montage se compose d’un filtre anti-repliement, d’un échantillonneur-bloqueur, d’une quanti-
fieur et d’un encodeur.

Le filtre anti-repliement a pour fonction d’éviter le repliement de hautes fréquences parasites
sur la gamme de fréquences souhaitée, et donc l’ajout d’erreurs sur le signal utile à traiter.
L’échantillonneur-bloqueur, acquiert une valeur du signal d’entrée à un instant donné, et main-
tient aussi stable que possible la valeur acquise pour qu’elle puisse être convertie. Le quantifieur
ou quantification permet de diviser la valeur stockée en � quantum � (plus petite valeur analo-
gique mesurable par le convertisseur). L’encodeur retranscrit les valeurs multiples de quantum
en code binaire ou autres types de codage.

La conversion passe par une phase d’échantillonnage. Nous ne pouvons pas parler
d’échantillonnage sans rappeler le théorème de Shannon-Nyquist qui précise que La fréquence
d’échantillonnage doit être supérieure à deux fois la fréquence la plus élevée d’un signal
à spectre limité. Dans le cas contraire, il y a perte d’informations et déformation du signal
reconstitué. Cela nous amène aux deux grandes catégories de convertisseurs � classiques � que
sont les convertisseurs de Nyquist ou à échantillonnage de Nyquist (Nyquist rate converter),
et les convertisseurs à sur-échantillonnage (Oversampling converter).

Figure 2.17 – Vue générale d’un CAN.

Dans les convertisseurs de Nyquist, la fréquence d’échantillonnage est légèrement supérieure au
double de la fréquence maximale contenue dans le signal échantillonné. Dans les convertisseurs
à sur-échantillonnage, la fréquence d’échantillonnage est supérieure voire très supérieure au
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double de la fréquence maximale du signal d’entrée. Cette dernière configuration améliore le
rapport signal sur bruit dans la bande passante du signal considéré et obtient généralement de
meilleures résolutions.

Dans l’imagerie CMOS, les convertisseurs peuvent prendre différentes places dans le circuit,
en bout de châıne, en bas de chaque colonne de la matrice photosensible ou bien directement
dans le pixel. Le choix de sa position dépend de l’application recherchée.

Les paramètres principaux pour chaque type de convertisseur sont sa consommation, sa
précision, sa vitesse de conversion, sa surface, et éventuellement le bruit électronique qu’il
insère dans le système [50].

Quel que soit son emplacement, une résolution élevée est privilégiée car cette dernière détermine
la précision du système et donc la précision sur l’image. Une haute résolution combinée à une
résolution matricielle élevée permet d’obtenir une haute qualité d’image. Néanmoins cette
qualité est souvent limitée par le circuit en lui-même du fait de son type de conversion, de son
bruit électronique ou encore de sa dynamique d’entrée.

Les contraintes d’un CAN ou ADC (Analog to Digital Converter) bas de colonne ou en bout
de châıne diffèrent d’un CAN à l’intérieur même du pixel. Dans le pixel, un effort doit être
porté sur la consommation et la taille du circuit du convertisseur. En effet, une taille trop
grande dégrade le facteur de remplissage et la consommation augmente significativement en
fonction du nombre de pixels et la consommation de chaque convertisseur. De plus, ces deux
facteurs limitent le nombre de pixels dans la matrice. Quant à la vitesse de conversion, la
contrainte peut être relâchée du fait de la parallélisation des CAN. Le Tableau 2.1 reporte les
caractéristiques des CAN en fonction de leur implantation.

CAN
niveau pixel

CAN
niveau colonne

CAN
niveau capteur

Avantages

Très rapide
en temps de conversion,

Parallélisation des tâches,

Signal de sortie
non affecté par les non-uniformités

Bon compromis
vitesse/résolution,

Facteur de remplissage
non affecté.

Non contraint en taille,

Moins contraint
en consommation,

Possibilité de résolution
très élevée,

Facteur de remplissage
non affecté.

Inconvénients

Très Contraint en taille
et consommation,

Résolution affectée par
la taille et la consommation,

Facteur de remplissage
très diminué.

Contraint en taille
et consommation,

Signal de sortie
affecté par les non-uniformités.

Très Contraint
en vitesse de conversion,

Signal de sortie
affecté par les non-uniformités.

Tableau 2.1 – Avantages et inconvénients des différentes localisations du CAN.

En nous focalisant sur les convertisseurs dits � classiques� pour ne citer qu’eux, le convertisseur
à rampe(s) et le convertisseur Sigma-Delta sont souvent utilisés pour le pixel numérique. Le
convertisseur à approximations successives ou SAR (Successive Approximation Register), le
convertisseur Cyclic et le convertisseur Pipeline sont plutôt utilisés pour l’architecture � en
fin de colonne � car ils présentent un bon compromis résolution/vitesse. On privilégie les
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convertisseurs les plus rapides pour la configuration �matrice entière � comme le convertisseur
Flash. Ceci dit, nous pouvons retrouver une grande variété de convertisseurs dans ces deux
dernières catégories car la taille n’est pas un facteur limitant et l’évolution des technologies
permet d’améliorer la vitesse de fonctionnement pour une résolution donnée.

Bien que le pixel numérique soit notre principal sujet d’étude, il nous semble approprié de
commencer par lister les différents convertisseurs usités pour les capteurs CMOS à intégration
3D pour finir sur les convertisseurs généralement utilisés pour les DPS, la logique suivie par le
monde scientifique pour la réalisation et le choix d’architecture d’un capteur à intégration 3D
étant la même que pour l’intégration 2D. Nous avons donc trois sous-chapitres dont le premier
traite des CAN pour capteurs avec technologie 3D, et ne concernant que les convertisseurs
utilisés niveau colonne et niveau capteur, le deuxième traitant des CAN pour DPS et le dernier
concernant notre choix de structure de CAN.

2.3.2.1/ Les convertisseurs pour capteur d’image CMOS à intégration 3D

La configuration d’un imageur avec technologie CMOS à intégration 3D reste inchangée. Nous
retrouvons les trois configurations CAN. La particularité réside dans le positionnement des
éléments photosensibles qui se retrouvent sur la tranche de la technologie la plus élevée (wafer).
Les autres éléments sont partagés sur les autres tranches. La partie analogique du circuit se
trouve, très souvent, sur la première tranche si la technologie 3D a un nombre de tranches
limité.

Par souci de simplification, nous allons évoquer les convertisseurs en fonction du groupe de
pixels qui leur sont attachés. La taille du groupe de pixels définit le type de pixel, à savoir un
pixel numérique, une conversion bas-colonne ou encore une conversion en bout de châıne.

Quand nous évoquons un groupe limité de pixels (1 à 8) pour un convertisseur, nous pouvons
assimiler ce groupe à un pixel numérique bien que la configuration standard soit un conver-
tisseur pour un pixel. Quand le groupe de pixels est plus important, nous passons plutôt à
une configuration � bas de colonne �, et � bout de châıne � si le nombre de pixels pour un
convertisseur est très élevé. Les contraintes sur le convertisseur analogique-numérique sont les
mêmes que pour un imageur planaire et dépendent du nombre de pixels que celui doit traiter
pour une résolution donnée. Par exemple, le convertisseur à simple rampe [51–53] se retrouve
utilisé pour un pixel ou un groupe limité de pixels, tandis que le convertisseur à modulation
PFM [54][55] ou le convertisseur Sigma-Delta pour un groupe moyen de pixels [56].

A/ Le convertisseur Flash

Ce convertisseur, sans doute le plus connu, est le plus gourmand en terme d’intégration et
de consommation, et est également le plus rapide en vitesse de conversion. Un exemple est
présenté Figure 2.18.

Pour cet exemple, seul un convertisseur de 3 bits est représenté. Le principe de fonctionnement
réside dans le fractionnement de la tension VREF en sous-fractions d’une valeur proportionnelle
à cette dernière, puis de comparer la tension d’entrée Vin à chaque sous-fraction.

Le nombre de sous-fractions et la valeur de celles-ci dépendent du nombre et de la valeur des
résistances R. La valeur des résistances dépend de la résolution souhaitée du convertisseur.
Selon que Vin soit inférieure ou supérieure à la valeur de la tension de la sous-fraction de
VREF associée, un � 1 � logique ou un � 0 � logique sort de chaque comparateur.
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L’encodeur se charge de transformer le mot de 7 bits en mot de 3 bits avec l’encodage désiré.
Cette architecture possède une très grande rapidité de conversion mais elle a des contraintes de
taille, d’appariement des composants et de consommation qui augmente de façon exponentielle
selon la résolution.

Figure 2.18 – Convertisseur Flash 3 bits.

Cette architecture ne peut pas être utilisée pour le pixel numérique dans laquelle l’intégration
et la consommation sont des contraintes très fortes. Néanmoins, il est un très bon candidat
pour les convertisseurs niveau capteur ou rattachés à un groupe élevé de pixels (concernant
les imageurs à intégration 3D).

B/ Le convertisseur à approximations successives ou SAR

Le convertisseur à approximations successives ou convertisseur � à redistribution de
charges � est souvent utilisé pour la conversion parallèle niveau colonne. Il présente un bon
compromis vitesse/résolution. La résolution est élevée et la vitesse d’exécution est supérieure
aux convertisseurs Sigma-Delta et à rampe(s).

La Figure 2.19 présente son schéma et également l’algorithme de fonctionnement. L’exemple
proposé est sur 8 bits.

La pleine échelle de la conversion est déterminée par la tension de référence. Au premier
coup d’horloge, le bit de poids fort du mot binaire, chargé dans le registre à approximations
successives, est forcé à � 1 � (ce qui correspond à la moitié de la pleine échelle) puis est
converti en tension analogique pour être comparé à la tension d’entrée échantillonnée.
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Figure 2.19 – Schéma global d’un convertisseur SAR.

Si la tension du signal d’entrée est supérieure à la tension en sortie du convertisseur numérique-
analogique, le bit de poids fort reste à � 1 � et est stocké. Dans le cas contraire, il passe à
� 0 �. Au coup d’horloge suivant, le bit (N-2) passe à � 1 �, le bit (N-1) garde la valeur
(� 0 � ou � 1 �) du précédent cycle d’horloge, et le reste du mot binaire est à � 0 � et la
même étape de conversion/comparaison s’effectue. Cette étape se déroule pour les autres bits
du mot binaire jusqu’à la fin de conversion à savoir � N � coups d’horloge. Nous obtenons
ainsi une dichotomie mathématique. Là où le convertisseur Sigma-Delta (décrit plus loin) a
besoin d’un nombre de cycles d’horloge fonction de l’OSR pour la conversion, le SAR a besoin
de N cycles. C’est pour cette raison qu’il est plus rapide.

Dans l’état de l’art sur les capteurs à intégration 3D, cette catégorie de convertisseur atteint
en général 9 à 10 bits de résolution mais pour un groupe de pixels supérieur à 4 (de plusieurs
centaines à quelques milliers de pixels) [57–60].

Cette architecture est généralement utilisée pour un groupe de pixels car son architecture est
plus complexe que le Sigma-Delta ou le convertisseur à rampes. Il nécessite un très bon circuit
logique de contrôle (SAR) et un CNA précis ce qui le rend plus difficile à intégrer. Son efficacité
dépend également de la qualité de son comparateur.

C/ Le convertisseur Pipeline

Ce convertisseur est une extension du convertisseur � two step � (présenté dans les conver-
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tisseurs pour DPS). L’idée est de mettre en cascade plusieurs CAN de très faible résolution
là où le convertisseur � two step � en utilise deux, de résolution plus élevée. Cette solution
est trouvée pour répondre à la nécessité de garder la même vitesse de fonctionnement que le
convertisseur Flash tout en limitant la consommation et en améliorant l’intégration pour une
résolution donnée. Cela revient à limiter le nombre de comparateurs.

Pour cette architecture, un compromis s’opère entre vitesse, intégration (nombre d’étages) et
résolution minimale/optimale de chaque étage. Rao et Kishore [61] présentent ce compromis
pour une résolution de 10 bits. Suntharalingam and Co [62] la mentionnent pour une résolution
de 12 bits, 10 fps et 32 pix/convertisseur.

Le convertisseur Pipeline est généralement plus rapide que le convertisseur SAR pour une
résolution maximale plus petite. Ceci en fait également un candidat de choix pour la configu-
ration � bas de colonne � et peut être le meilleur compromis vitesse/résolution. Néanmoins, il
reste, pour l’instant, peu présent dans les capteurs d’image CMOS à intégration 3D. Le schéma
global est proposé Figure 2.20.

Figure 2.20 – Schéma global d’un convertisseur Pipeline.

Chaque étage est composé d’un échantillonneur/bloqueur (E/B), d’un CAN de � N � bits, un
DAC de � N � bits, d’un soustracteur et d’un Gain d’étage.

La résolution de chaque étage peut varier de 1 à 4 bits. Le signal d’entrée est échantillonné
puis converti en � N � bits, retranscrit en signal analogique pour être soustrait à la valeur
échantillonnée. Cette différence donne un reste ou résidu qui est amplifié pour garder la même
échelle et passer dans le deuxième étage. Sans gain d’étage, le résidu diminuerait d’étage en
étage et serait trop faible pour être traité. Le même cycle se perpétue jusqu’au dernier bloc. La
somme du résultat de la conversion analogique-numérique de chaque bloc donne la résolution
finale.

Le gain, le CAN et DAC peuvent introduire des erreurs (offset, erreur de précision de gain,
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erreur de précision du DAC, etc.) ce qui peut entrâıner des codes manquants. De plus, un délai
est rajouté à chaque étage pouvant constituer un problème pour les systèmes de contrôle par
exemple. Pour pallier ces différents problèmes, un circuit de correction numérique est ajouté
afin de minimiser voir supprimer les erreurs. Le débit reste néanmoins limité par la vitesse d’un
étage.

2.3.2.2/ Les convertisseurs pour pixel numérique

D’un point de vue général, presque tous les types de CAN peuvent être utilisés pour les
configurations du convertisseur du capteur � en bout de châıne � et � en bas de chaque
colonne � , et permettent d’élaborer des architectures relativement complexes permettant de
hautes résolutions et une vitesse de conversion élevée.

Dans le cas du pixel numérique, tout est basé sur la simplicité et l’efficacité afin de ne pas
pénaliser le pixel avec une taille trop importante et un fill factor trop faible. Dans le but de
répondre à ces deux objectifs, certaines structures qualifiées de � non classiques � , c’est-à-dire
peu courantes, sont privilégiées pour leur simplicité et leur robustesse. Nous pouvons les classer
en deux grandes catégories qui sont les convertisseurs à modulation de largeur d’impulsion ou
PWM (Pulse With Modulation), et les convertisseurs à modulation de fréquence d’impulsion
ou PFM (Pulse Frequency Modulation) ou à modulation de densité d’impulsion ou PDM (Pulse
Density Modulation). Les convertisseurs sigma-delta et les convertisseurs à simple ou double
rampes, se classent dans une de ces deux catégories car le type de modulation est sensiblement
le même mais la structure du circuit diffère.

Les tendances montrent que les architectures à rampe et à sur-échantillonnage sont large-
ment préférées pour la conversion niveau pixel et se retrouvent également niveau colonne. Les
CAN Flash et Pipeline sont plutôt niveau circuit et les convertisseurs SAR (à approximation
successive) et Cyclic niveau colonne.

2.3.2.2.1/ Les convertisseurs non-classiques pour DPS

A/ Les convertisseurs PWM

Cette structure voit le jour dans les années 80-90 [63]. La quantification utilisée dans ce conver-
tisseur (light to time converter) est de la famille des convertisseurs à modulation d’impulsions
ou PWM, aussi connue sous le nom de � time to first spike approach � .

Cette structure utilise une intégration pour quantifier le signal analogique et travaille à la
fréquence de Nyquist. Nous parlons de modulation d’impulsion, car le temps est quantifié
lorsque la tension en sortie du comparateur change d’état (VCOMP ), à raison d’un seul chan-
gement par conversion (Figure 2.21).

Deux cas de figure sont représentés. Avec un éclairement important (en rouge sur le graphique)
et avec un éclairement plus faible (en bleu sur le graphique). La première phase est une phase
de réinitialisation, phase au cours de laquelle la tension VPHOTOSITE est appliquée aux bornes
du photosite grâce au transistor de RESET .

S’ensuit une phase d’intégration où la tension VINT décrôıt linéairement en fonction de la
quantité de charges générées par le photosite. Au même moment, l’incrémentation du compteur
débute. Dès que VINT atteint la tension de référence VREF , le comparateur change d’état,
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Figure 2.21 – Schéma global et principe de fonctionnement de l’approche PWM dans un
DPS.

typiquement passe du 0 logique au 1 logique, et active la fonction � écriture � de la mémoire
pour permettre le stockage de la valeur.

Le temps d’intégration est inversement proportionnel au courant photo-généré. Pour VINT 1,
l’éclairement est plus important que celui de VINT 2.

La valeur numérique (résultat du compteur) est donc l’image du courant généré. Dans ce type
de montage un compteur à code Gray (une variante du code binaire naturel) est souvent utilisé
pour améliorer la consommation d’énergie et minimiser les éventuelles diaphonies qui peuvent
apparâıtre entre les connections.

La résolution du convertisseur dépend donc du temps d’intégration qui se définit comme suit :

TINT = CINT × (VPHOTOSITE − VREF )
IPHOTOSITE + Idc

(2.25)

TINT : le temps d’intégration au borne de la capacité du photosite [s],
CINT : la capacité au noeud sensible comprenant la capacité du photosite et les capacités
parasites [F ],
VPHOTOSITE : la tension de RESET [V ],
VREF : la tension de référence [V ],
IPHOTOSITE : le courant photo-généré [A],
Idc : le courant d’obscurité [A].

Cette structure présente l’avantage de consommer peu. Pour améliorer la consommation ainsi
que le FF, tout en gardant une taille de pixel raisonnable, le compteur est généralement en
dehors du pixel. Toutefois cette structure souffre d’un SNR relativement bas [64], et dépasse
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très rarement les 8 bits de résolution [65–69]. Plusieurs publications annoncent 10 bits de
résolution mais au détriment d’un FPS très faible [70][71]. De plus, le nombre d’images par
seconde est très dépendant du temps d’intégration. Cela s’explique par le fait qu’à l’exception
du comparateur, les éléments sont positionnés hors pixel. Un compromis est à faire entre le
nombre d’images par seconde et la résolution.

B/ Les convertisseurs PFM

Ce convertisseur fait également partie de la famille des convertisseurs à modulation d’impul-
sions. Bien que la structure soit similaire à la structure précédente, le mode de fonctionnement
diffère. Son approche n’est plus basée sur une durée, mais sur une fréquence d’apparition.

Le nombre de changements d’état (passage du 0 logique au 1 logique) de la tension est
comptabilisé en sortie du comparateur. Cette modulation se retrouve parfois dans l’état de
l’art sous le nom � Spike counting � ou � Spiking pixel encoding � et le convertisseur � Light
to Frequency converter � . Une représentation du circuit ainsi que son fonctionnement sont
présentés Figure 2.22.

Figure 2.22 – Schéma global et principe de fonctionnement de l’approche PFM dans un
DPS.

Deux cas d’éclairement sont présentés sur la Figure 2.22, un fort et un faible éclairement
respectivement en rouge et en bleu. TINT symbolise la durée de l’éclairement.

Une première phase de réinitialisation est accomplie aux bornes du photosite imposant la tension
VPHOTOSITE . Puis la tension VINT décrôıt jusqu’à une tension VREF . Lorsque les tensions
VINT et VREF s’égalisent, VCOMP change d’état, incrémente le compteur et réinitialise la
tension aux bornes du photosite. La fonction du circuit de contre-réaction est de performer la
phase de réinitialisation. Le cycle est répété pendant toute la durée TINT .
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La résolution dépend donc du temps d’intégration mais également de la durée que va mettre
VCOMP à atteindre VREF . A l’instar du convertisseur PWM, il n’y a pas d’échantillonnage
(ou phase d’acquisition de l’information) car le signal est traité directement. De surcrôıt,
cette structure se comporte comme une structure à sur-échantillonnage, ce qui lui confère un
meilleur SNR, contrairement à la modulation PWM qui travaille à la fréquence de Nyquist. Tout
convertisseur travaillant en sur-échantillonnage nécessite un filtrage numérique et le compteur
joue ce rôle.

Plus la quantité de charges générées par le photosite est élevée, plus la décroissance de VINT est
rapide, et plus la valeur du compteur est élevée. Nous avons bien une représentation numérique
fonction de la quantité de charges générées. Le nombre d’impulsions idéalement détecté par le
compteur est défini par la formule suivante :

NIMP = (IPHOTOSITE + Idc)× TINT
CINT × (VPHOTOSITE − VREF ) (2.26)

NIMP : le nombre d’impulsions,
TINT : le temps d’éclairement qui équivaut également au temps de fonctionnement du
compteur [s],
CINT : la capacité au noeud sensible comprenant la capacité du photosite et les capacités
parasites [F ],
VPHOTOSITE : la tension de RESET [V ],
VREF : la tension de référence [V ],
IPHOTOSITE : le courant photo-généré [A],
Idc : le courant d’obscurité [A].

Ce qui définit la formule de la résolution du compteur :

N = log2(NIMP ) (2.27)

N : la résolution théorique du comparateur [bit].

Cette architecture peut atteindre de hautes résolutions (10-12 bits) [72][73]. Cependant le
compteur est souvent intégré au pixel ce qui augmente la taille de ce dernier et potentiellement
diminue le FF [74][67].

Une variante de cette structure est proposée sur la base du pixel à amplificateur à tran-
simpédance capacitif (CTIA pixel). Ce dernier permet une meilleure linéarité et une meilleure
sensibilité, ce qui le rend très populaire dans les domaines de l’infra-rouge et des rayons X.
L’ajout de l’amplificateur à transimpédance capacitif autorise des résolutions correctes (10 bits)
mais augmente significativement la taille de pixel (entre 55µm et 135µm de côté) [75–77].

Une autre approche proposée par A. Peizerat [78][79] utilise la même modulation, mais du point
de vue courant, ce qui permet un relâchement des contraintes du comparateur. La qualité de
la conversion n’est plus dépendante du temps de conversion mais des propriétés de la phase
de Reset par injection de charges. Un compromis est à faire entre la résolution et le temps
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d’intégration et par extension le nombre d’images par seconde. Cette structure atteint une
résolution théorique de 15 bits.

2.3.2.2.2/ Les convertisseurs classiques pour DPS

A/ Le convertisseur à rampe

Le convertisseur simple rampe (Single Slope) fait partie de la famille des CAN à intégration (il
existe une version améliorée, le convertisseur double rampe). Cette structure est très populaire
et classique. Elle peut être classée dans la famille des conversions à largeur d’impulsion car
son mode de fonctionnement est similaire exception faite de la comparaison. Celle-ci n’est plus
effectuée en fonction de l’intégration au niveau de la capacité du photosite, mais par un signal
rampe généré indépendamment (Figure 2.23). La version la plus connue de cette structure
dans le pixel numérique est celle proposée par Kleinfelder [80].

Figure 2.23 – Schéma global d’un convertisseur simple rampe pour DPS.

La tension en sortie du photosite est comparée à une rampe linéaire en fonction du temps.
Un compteur comptabilise les cycles d’horloge. Dès que la tension de la rampe est égale à
la tension d’entrée du comparateur (tension en sortie du photosite), le comparateur change
d’état et fournit une information (0 logique pour notre exemple) qui active l’écriture de la
mémoire et la réinitialisation du compteur. Le nombre de cycles d’horloge est mémorisé. La
valeur d’entrée est proportionnelle au nombre de cycles d’horloge nécessaire pour que la rampe
atteigne celle-ci. La rampe peut être de type analogique ou numérique [81–90].

Pour améliorer le facteur de remplissage ainsi que la taille du pixel, le compteur et le générateur
de rampe sont hors du pixel. La conversion dépasse rarement 8 bits et son efficacité est très
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dépendante de la rampe générée. De plus, sa vitesse de conversion est limitée par le temps
d’intégration du signal rampe, ce qui en fait un convertisseur relativement lent. Cependant,
c’est une structure relativement bien immunisée contre le bruit et la surface du composant
n’augmente pas en fonction de la résolution.

La différence observée entre la conversion PWM et la conversion simple rampe est l’acquisi-
tion. Dans les structures non classiques, l’étage � échantillonneur-bloqueur � n’existe pas et
l’information est traité directement, contrairement aux structures classiques qui ont un point
mémoire. Ceci permet d’avoir une information plus stable et moins dépendante des variations
du circuit et du procédé de fabrication et donc une meilleure linéarité de conversion au prix
d’une intégration plus grande.

B/ Le convertisseur Sigma-Delta

Le convertisseur Sigma-Delta utilise le sur-échantillonnage. Bien qu’il puisse être classé dans la
famille de la modulation PFM, son montage et son résultat fréquentiel diffèrent. Il ne moyenne
pas seulement le bruit comme la modulation PFM, mais fait également de la �mise en forme de
bruit � (noise shaping) ce qui améliore le SNR. Les comparaisons d’un point de vue fréquentiel
des convertisseurs à fréquence de Nyquist, à sur-échantillonnage et à sur-échantillonnage avec
mise en forme du bruit seront traitées ultérieurement.

Le convertisseur Sigma-Delta, moins courant dans les pixels numériques, nécessite plus de
composants qui inévitablement génèrent une taille de pixel plus grande et un facteur de rem-
plissage plus faible (aspect propre à tous les DPS). Ses atouts résident cependant dans sa basse
consommation, sa très grande résolution et son intégration correcte, ceci au détriment d’une
vitesse de conversion moyenne voire faible. Le schéma global d’un modulateur du premier ordre
est présenté Figure 2.24.

Figure 2.24 – Schéma global d’un convertisseur Sigma-Delta.

La structure du convertisseur Sigma-Delta est plus complexe. Contrairement à son homo-
logue le convertisseur PFM, les ajouts d’un soustracteur et d’un re-bouclage avec convertis-
seur numérique-analogique (CNA) 1 bit sont nécessaires pour son bon fonctionnement. Le
soustracteur permet la � mise en forme du bruit � du point de vue fréquentiel. La boucle de
contre-réaction, avec le CNA, maintient proche le signal de sortie moyenné de l’intégrateur du
niveau de référence du comparateur.
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L’ajout d’un échantillonneur-bloqueur s’avère parfois utile et c’est donc un signal analogique
échantillonné équivalent à une tension continue que nous retrouvons en entrée du convertisseur.
La structure intègre puis compare la différence entre le signal d’entrée et le résultat issu du
comparateur. Cette comparaison est rendue possible grâce au CNA qui retranscrit en signal
analogique les données numériques (0 logique et 1 logique) fournies par le comparateur.

L’intégrateur tend à annuler la différence du signal d’entrée et le signal sortant du CNA.
La densité de 1 logique à la sortie du modulateur est proportionnelle au signal d’entrée. En
sommant les erreurs faites sur les tensions, l’intégrateur agit comme un filtre passe-bas sur le
signal d’entrée et comme un filtre passe-haut sur le bruit de quantification. Le niveau du bruit
reste inchangé mais sa distribution est � mise en forme � c’est-à-dire qu’une partie est rejetée
en haute fréquence.

Le modulateur effectue un nombre de cycles en fonction d’un ratio appelé taux de
suréchantillonnage ou OSR (Over Sampling Ratio). Ce ratio correspond au rapport entre la
fréquence d’échantillonnage et deux fois la bande passante du signal d’entrée. Plus le nombre
de cycles est élevé et plus sont élevés la résolution et le temps de conversion.

La fréquence d’apparition des 1 ou 0 logique est égale à la fréquence d’échantillonnage. Il
apparâıt donc, après la fin du temps de conversion, un train d’impulsions en sortie du com-
parateur. Ce train d’impulsions est décimé et filtré grâce au filtrage numérique. Il existe des
modulateurs d’ordre supérieur dépendant du nombre d’intégrateurs présents dans la châıne
de modulation. Ces modulateurs autorisent une plus haute résolution pour un OSR fixé. Une
attention particulière doit être portée sur la stabilité du système d’ordre supérieur.

En 1999, Joo [91] propose une structure de modulation Sigma-Delta avec buffer de courant
permettant d’atteindre un haut nombre d’images par seconde (100k images/sec). McIlrath [92]
propose une structure simple, fonctionnant comme un Sigma-Delta, avec une haute dynamique
mais sensible au bruit. Pour améliorer la taille du pixel, une architecture de pixel à 5 transistors
est présentée [93]. Cette structure simplifiée atteint un SNR de 52 dB.

Le point commun de toutes ces architectures est que la décimation est en dehors du pixel.
Mahmoodi [94][95] propose une technique d’optimisation d’intégration d’un filtre FIR (Fi-
nite Impulse Response) comme filtre de décimation à l’intérieur du pixel. Le fait de placer
la décimation à l’intérieur du pixel améliore la résolution et le nombre d’images/sec. Pour
améliorer la résolution, une architecture du second ordre avec décimation in-pixel est réalisée
[96] et permet d’atteindre légèrement plus de 10 bits vrais de résolution mais au prix d’un pixel
de 100 µm de côté.

C/ Le convertisseur semi-parallèle ou � two step ADC �

Ce convertisseur est imaginé pour résoudre le problème du convertisseur CAN Flash qui
nécessite 2N − 1 comparateurs, avec N égal à la résolution. Avec cette nouvelle structure,
le nombre de comparateurs est désormais de 2 × (2N/2 − 1). En contrepartie la vitesse de
conversion est réduite par rapport à celle d’un Flash.

Une version hybride est apparue où les CAN de la structure ne sont plus des CAN Flash. Le
convertisseur semi-parallèle est de type � suréchantillonnage � et/ou � à fréquence de Ny-
quist � en fonction des convertisseurs utilisés dans son architecture. La Figure 2.25 schématise
son fonctionnement.

Le signal d’entrée échantillonné est converti par un premier CAN avec une précision grossière
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Figure 2.25 – Schéma global d’un convertisseur semi-parallèle.

afin de fournir des bits de poids forts du mot binaire final. Ces bits de poids forts sont re-
transcrits en un signal analogique par l’entremise d’un CNA, puis soustraits du signal d’entrée
échantillonné. Le résultat de la soustraction ou � résidu � est ensuite amplifié puis converti
par un second CAN pour apporter une conversion plus fine. Le résultat de la conversion donne
les derniers bits du mot binaire final. Le schéma de droite sur la Figure 2.25 reprend ces
explications et l’exemple est présenté pour une résolution de 4 bits.

Woo [97] présente une méthode pour combiner un convertisseur Sigma-Delta pour le � conver-
tisseur de poids forts � et un convertisseur arithmétique pipe-liné en tant que � convertisseur
de poids faibles � . 15 bits de résolution sont annoncés. Toutefois, le deuxième convertisseur
est � niveau colonne � ce qui réduit le nombre d’images/sec et la taille du pixel reste élevée
(50 µm de côté).

Pour améliorer le bruit de quantification d’une structure PFM, une combinaison est faite entre
un convertisseur PFM pour le � convertisseur de poids forts � et un convertisseur simple rampe
pour le � convertisseur de poids faibles � [98]. La résolution est élevée (16 bits théorique) mais
au prix d’une circuiterie complexe. Un maximum d’éléments est en dehors du pixel pour favoriser
la taille de celui-ci. Cette structure particulière est élaborée dans le cadre d’une utilisation
dans l’infra-rouge. Bien que non précisée dans le document, nous pouvons supposer qu’une
telle structure affecterait de manière significative la consommation, l’intégration et le nombre
d’images/sec pour une utilisation standard dans le domaine du visible.

Plusieurs publications similaires [99–101] attestent de très bonnes résolutions (< 15 bits) mais
au prix d’une taille élevée du pixel, d’une partie de l’architecture en dehors du pixel, d’une
consommation globale plus élevée et d’un nombre d’images/sec faible.

Cette structure peut être utilisée pour compenser les défauts d’un convertisseur existant ou
encore relâcher certaines contraintes sur une catégorie de convertisseur pour pouvoir l’intégrer
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niveau pixel au prix d’un compromis vitesse de conversion/résolution. Si certaines contraintes
peuvent être relâchées sur le premier convertisseur, toute l’efficacité de la structure repose sur
lui. Au final, la structure plus complexe du convertisseur semi-parallèle le rend moins populaire.

2.3.2.3/ Le type de convertisseur retenu

Le choix le plus important dans un pixel numérique reste le choix du convertisseur. En effet,
c’est lui qui régit la résolution et la précision du pixel et par extension, la qualité de l’image.
Au delà de ça, de part sa taille et sa consommation, il influe énormément sur la résolution de
la matrice de pixels.

Mais quel convertisseur choisir et selon quels critères ?

La première attention doit porter sur le système d’acquisition, et dans ce cas, doit-on collecter
les charges puis les convertir aussitôt ou doit-on collecter puis stocker celles-ci et les convertir
ensuite ? Cela revient à s’interroger sur l’intégration d’un échantillonneur-bloqueur comme c’est
le cas pour les convertisseurs � traditionnels � , et pas comme pour les convertisseurs PWM
et PFM. L’inconvénient de ces derniers est qu’ils sont dépendants de l’environnement et de
l’éclairement (la précision dépend du temps d’intégration et de la constance de l’éclairement).

Nous décidons de nous orienter sur des convertisseurs plus conventionnels qui offrent une grande
variété de techniques de conversion et dont le choix dépend de l’utilisation que l’on souhaite
en faire. Ces convertisseurs ne dépendent pas de l’éclairement et leurs précisions dépendent de
la technologie usitée et de la qualité du � Design � . Ce qui nous amène à nous orienter vers
un circuit plus robuste.

Les principaux challenges dans la réalisation d’un pixel numérique résident dans la taille du
pixel et la consommation. De part leur large taille et l’ajout de circuits, les pixels numériques
ont une résolution spatiale très faible et une consommation élevée. L’idée est donc d’arriver à
trouver le meilleur compromis entre complexité, taille et performance.

Pour choisir le type de convertisseur conventionnel le plus adéquat, les deux critères de référence
sont la résolution et la précision. Des facteurs de mérite existent pour déterminer la qualité d’un
convertisseur prenant en compte ces deux critères mais également d’autres critères comme la
taille ou la consommation. Le Tableau 2.2 nous donne un premier tour d’horizon sur les struc-
tures classiques en fonction de la vitesse et de la précision. Le convertisseur � two step � n’ap-
parâıt pas car nous pouvons le considérer comme un cas particulier du convertisseur Pipeline.
Ce tableau nous permet de cibler les convertisseurs en fonction de l’application. En effet, si
nous privilégions la vitesse par rapport à la précision, le choix porterait sur le CAN Pipeline ou
SAR. A contrario, si la précision est préférée à la vitesse, les convertisseurs Sigma Delta ou à
rampes seraient de bons candidats.

Le convertisseur à rampes, dont la précision est très dépendante de son signal rampe, possède
une bonne immunité aux bruits. Ses principaux défauts sont la lenteur du convertisseur et la
précision élevée nécessaire des éléments externes le composant. L’idée est d’avoir un pixel le
moins dépendant possible d’éléments externes.

Le CAN Pipeline est intéressant car un compromis peut être fait entre résolution et vitesse.
Toutefois, la taille de sa structure dépend de la résolution. De plus, il est sensible aux variations
du procédé de fabrication qui engendrent des erreurs de gain et d’offset. Il nécessite un circuit
de correction ce qui complexifie le circuit bien que la multiplication des étages relâche les
contraintes de précision sur chaque composant de l’étage. L’augmentation d’étage entrâıne
une augmentation de la latence et une augmentation de la vitesse.
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Architecture Temps de conversion Précision Taille

à Rampes
double pour chaque bit ajouté

à la résolution
(+)

++++

la structure du circuit
ne varie pas

avec l’augmentation
de la résolution

(++++)

Pipeline

augmente linéairement
avec l’augmentation

de la résolution
(++++)

+++

la structure varie linéairement
avec l’augmentation

de la résolution
(+++)

SAR

augmente linéairement
avec l’augmentation

de la résolution
(+++)

+++

la structure varie linéairement
avec l’augmentation

de la résolution
(+++)

Sigma Delta

compromis
entre

résolution et bruit
(++)

+++++

la structure du circuit
ne varie pas

avec l’augmentation
de la résolution

(++++)

Tableau 2.2 – Comparaison d’architectures classiques de CAN.

Le CAN SAR, tout comme le CAN Pipeline, est également un excellent compromis. Cepen-
dant, il est sensible aux bruits du comparateur et il a besoin d’une grande précision du CNA
pour avoir une grande précision finale. De plus, la taille du CNA augmente avec la résolution
du convertisseur et il nécessite un circuit numérique et de contrôle complexe. Il peut avoir
également besoin d’un filtre anti-repliement.

Le convertisseur Sigma-Delta possède une structure relativement simple quand il est d’ordre
faible mais peut devenir très complexe si on désire atteindre de très hautes résolutions. De
plus, il nécessite un filtrage pour la décimation ce qui rend son fonctionnement lent (toutefois
plus rapide que le convertisseur à rampes).

Nous retenons cette dernière structure pour les raisons suivantes :

— Il est très précis et nous privilégions la précision à la vitesse. En effet, le pixel numérique
travaille en parallèle. La contrainte peut être relâchée sur le temps de conversion bien
qu’il ne doit pas non plus être totalement négligé.

— Il est complètement intégrable au sein d’un pixel car il ne nécessite pas d’éléments
externes et n’est donc pas tributaire de leur précision.

— Il a une faible consommation.
— Il est robuste car il possède une moins grande sensibilité aux bruits et aux variations de

procédés de fabrication.
— Sa taille ne varie pas en fonction de la résolution.

De plus, il est important de nous intéresser au domaine fréquentiel pour mieux comprendre les
points forts des convertisseurs Σ∆. Imaginons que nous travaillons avec une structure idéale
de CAN où seul le bruit de quantification (bruit indépendant à la structure du CAN) est pris en
compte. Un signal sinusöıdal est capturé à l’entrée du CAN. Si l’on trace la FFT (Fast Fourier
Transform) du signal et du bruit en sortie et pour CAN, nous retrouvons les signaux présentés
Figure 2.26.
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Figure 2.26 – Représentations fréquentielles pour différents modes de fonctionnement d’un
CAN.

Nous avons vu que certains convertisseurs travaillent dans les conditions de NYQUIST, d’autres
encore par sur-échantillonnage. Le Sigma-Delta combine sur-échantillonnage et mise en forme
du bruit.

En vert, nous sont montrées, les différentes raies fréquentielles contenant du bruit. La moyenne
de l’amplitude de ces raies nous donne un � plafond de bruit � . Ce plafond sert à déterminer
le rapport signal sur bruit.

Nous remarquons qu’avec un fonctionnement avec sur-échantillonnage, le plafond de bruit
est diminué par rapport à un fonctionnement dans les conditions de NYQUIST. Attention, le
bruit n’est pas supprimé. La totalité du bruit est constante et est invariante selon le mode de
fonctionnement du CAN. Le sur-échantillonnage permet d’étaler le bruit sur une plus vaste
gamme de fréquence diminuant la valeur du plafond de la bande utile et ainsi augmentant le
SNR. Ceci dit, il est impératif de rajouter un filtrage (filtre de décimation + filtre passe bas)
pour ne garder que la bande de fréquence qui nous intéresse et supprimer le bruit en dehors
de celle-ci. Le CAN Sigma-Delta combine sur-échantillonnage et réjection du bruit en haute
fréquence. A l’instar du CAN sur-échantillonnage, il nécessite un filtrage mais la combinaison
des deux permet de diminuer d’avantage le plafond de bruit. Cette particularité vient de sa
structure. En effet, l’intégrateur dans sa boucle de fonctionnement agit comme un filtre passe
haut pour le bruit.

Dans ces travaux de thèse, notre objectif majeur est de concevoir un pixel numérique capable
de concilier capacité, fonctionnalité et performances. Le CAN Sigma-Delta apparait comme
le meilleur compromis pour satisfaire simplicité (garant d’une bonne intégration) et précision
(garant d’une bonne qualité). En intégrant un CAN Sigma-Delta au sein de chaque pixel, la
lenteur de conversion est largement compensée par le parallélisme massif de la conversion de
la matrice de pixels.
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2.3.3/ Les mémoires

Dans le monde des mémoires, nous retrouvons deux grandes familles que sont la mémoire à
lecture seule ou ROM (Read Only Memory), où l’écriture y est impossible, et la mémoire à accès
aléatoire ou RAM (Random Access Memory) où les opérations � écriture � et � lecture � sont
possibles.

Dans le cas des imageurs, nous avons besoin d’effectuer les deux opérations et également
l’opération de stockage. Seule la mémoire RAM nous intéresse. Dans cette catégorie, nous
retrouvons la mémoire à accès aléatoire dynamique ou DRAM (Dynamic Random Access Me-
mory) et la mémoire à accès aléatoire statique SRAM (Static Random Access Memory).

Les bascules et verrous logiques peuvent également faire office de mémoire et leurs utilisations
dépendent du fonctionnement et de l’architecture du circuit. Certaines structures de conver-
tisseurs nécessitent des bascules, composées de verrous logiques, pour fonctionner et il est
possible de les utiliser en tant que point mémoire. Souvent la mémoire se retrouve à l’extérieur
du pixel car jugée trop dispendieuse pour la taille du pixel, pour le facteur de remplissage et
également pour la consommation d’énergie [64].

2.3.3.1/ La mémoire SRAM

De manière standard, cette mémoire est composée de 6 transistors. Elle a l’avantage d’être
rapide et ne nécessite pas de � rafrâıchissement � , comme la DRAM, mais a besoin de plus de
place pour être réalisée. C’est une mémoire volatile ce qui signifie qu’elle mémorise sa valeur
tant qu’elle est alimentée. Elle possède trois mode de fonctionnement : Stockage, lecture et
écriture. A l’instar, du capteur d’image CMOS, elle est composée d’une matrice de cellules 1
bit et nécessite donc un décodeur ligne et un décodeur colonne.

La cellule SRAM 6T 1 bit est présentée Figure 2.27.

Figure 2.27 – Schéma d’une cellule SRAM 6T.
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Les transistors N1 et N2 font office d’interrupteurs et chacun des deux inverseurs est composé
d’un transistor de type P et d’un transistor de type N.

Pour le mode stockage, un zéro logique est envoyé sur la � sélection ligne � provoquant
l’ouverture des deux interrupteurs et isolant les deux inverseurs. La valeur stockée (0 logique
ou 1 logique) se retrouve dans une boucle changeant d’état à chaque passage d’un inverseur.

Pour la phase de lecture, les lignes de conduction Bit et Bit sont pré-chargées à une valeur
de tension VDD, correspondant au 1 logique. Un circuit de pré-charge doit être rajouté pour
le fonctionnement de la mémoire (il n’est pas présenté sur le schéma). Les capacités des deux
lignes de conduction sont donc à la tension VDD.

Puis la sélection de ligne est activée et la tension VDD est envoyée sur les interrupteurs
provoquant leur fermeture. Si un 1 est stocké, ce qui équivaut à 1 (VDD) au nœud Q et à 0 (0
V) au nœud Q, la tension aux bornes de la capacité de la ligne Bit reste à VDD. Par contre,
la tension aux bornes de la capacité de la ligne Bit commence à chuter légèrement de ∆V ,
obligeant ainsi le nœud Q à passer de 0 V à 0 + ∆V . Un amplificateur de lecture, en bas de
chaque colonne, détecte cette variation ∆V , et compare les tensions sur les lignes Bit et Bit.
Sa décision, donne un 1 logique ou un 0 logique en sortie si respectivement VBIT > VBIT ou
VBIT < VBIT . Dans ce type de structure, la taille des transistors doit être optimisée de sorte
à éviter un changement d’état non désiré entrâınant une lecture erronée.

Pour le cycle d’écriture, la ligne Bit est forcée à la valeur de stockage souhaitée, Bit à son
inverse et VDD est appliquée sur la sélection de ligne. Si les interrupteurs N1 et N2 sont
bien dimensionnés par rapport aux transistors des deux inverseurs, la valeur est soit réécrite
si la valeur stockée est différente ou soit maintenue si elle est identique. A la fin des cycles
écriture/lecture, les interrupteurs sont désactivés.

Pour assurer le bon fonctionnement du système, des contraintes de réalisation et de dimen-
sionnement sont à prendre en compte. Plusieurs publications traitant du pixel numérique ou
de l’imageur 3D font référence à la mémoire SRAM [65] [99] [102] [103].

Malgré son intégration plutôt coûteuse, cette mémoire est un choix à ne pas négliger, surtout
si l’on souhaite des applications extrêmement rapides.

2.3.3.2/ La mémoire DRAM

Cette mémoire est également volatile. Sa composition est très souvent faite d’un transistor et
d’une capacité. La capacité stocke la valeur pendant un temps donné, ce qui oblige l’adjonction
d’un circuit de rafrâıchissement supplémentaire afin de garder en mémoire la valeur stockée.
Le rafrâıchissement de la valeur se fait de manière régulière.

La mémoire DRAM est également incluse dans une matrice et son accès est fait par un adres-
sage. Elle est plus facilement intégrable mais est plus lente que la mémoire SRAM et nécessite
des circuits additionnels. Elle apparâıt dans de nombreuses publications [26][84].

Un mixte peut être envisagé entre la SRAM et DRAM [67].

Il existe plusieurs variantes à l’architecture de la DRAM [66] mais sa représentation la plus
simple est la mémoire DRAM 1T (Figure 2.28) présentée ci-après.

Cette mémoire possède également trois cycles de fonctionnement. Le stockage est réalisé quand
un 0 logique est envoyé sur la sélection de ligne, bloquant ainsi le transistor N1 faisant office
d’interrupteur.
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Figure 2.28 – Schéma d’une cellule DRAM 1T.

Pour l’écriture, la valeur à stocker est envoyée sur la ligne Bit et un 1 logique est envoyé sur
la ligne de sélection qui charge ou décharge la capacité.

Pour la lecture, dans un premier temps, la ligne Bit est préchargée à une valeur de référence
(généralement, V DD

2 ) puis l’interrupteur est activé. Un transfert de charges s’établit entre
la capacité de stockage et la capacité de la ligne de conduction Bit. Si un 1 est stocké, la
tension de précharge augmente légèrement de ∆V . A contrario, si un 0 est stocké la tension
de précharge décrôıt légèrement de ∆V . Cette différence de tension étant très faible, un
amplificateur de lecture détecte cette différence et génère un 0 ou un 1 en sortie.

2.3.3.3/ Les verrous logiques

Il existe un certain nombre de verrous logiques comme le verrou D ou le verrou RS. Ils ont
un état de mémorisation. Dans beaucoup de pixels numériques, un compteur est utilisé [104–
106]. Ce dernier est très souvent composé de bascules D, elles même composées de verrous D,
faisant à la fois office de compteur mais également de stockage à condition qu’il ne soit pas
réinitialisé.

Un verrou RS simple dispose de deux portes logiques (deux NOR ou deux NAND), composées
chacune de 4 transistors. Un verrou D est constituée de quatre portes NOR et d’un inver-
seur. Généralement, un circuit numérique consomme majoritairement de l’énergie pendant la
commutation des transistors le composant. Le registre ne pose pas de problème en termes de
consommation mais en termes d’intégration.

Un exemple de verrou RS nous est montré Figure 2.29. Le choix retenu est la bascule D car nous
verrons par la suite que nous utilisons pour filtrage du convertisseur un compteur numérique
composé de bascules D.
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Figure 2.29 – Exemple d’un verrou RS.

2.3.4/ Conclusion

Un état de l’art est présenté concernant les différents blocs d’un pixel numérique. Le schéma
Figure 2.30 rappelle notre structure de pixel numérique retenue.

Figure 2.30 – Notre structure de pixel numérique.

Nous avons donc un photodiode (junction P-N) pour l’acquisition, un convertisseur Sigma-
Delta pour la conversion et enfin des bascules D pour la mémorisation.
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capteurs d’images à pixels actifs CMOS. PhD thesis, Toulouse, ENSAE, 2004.

[24] Claude Gabriel. Chapitre 6 : physique des capteurs utilisés pour la photographie
numérique, 2015/2016. URL http://www.claudegabriel.be/B2%20Lumi%C3%A8re%
20et%20image,%20chapitre%206.pdf.

[25] Horst Zimmermann and H Zimmermann. Integrated silicon optoelectronics, volume 148.
Springer, 2010.

[26] Stuart Kleinfelder, SukHwan Lim, Xinqiao Liu, and Abbas El Gamal. A 10000 frames/s
cmos digital pixel sensor. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 36(12) :2049–2059, 2001.

[27] Alice Pelamatti, Vincent Goiffon, Aziouz Chabane, Pierre Magnan, Cédric Virmontois,
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los Fernández-Montojo, Llúıs Terés, and Francisco Serra-Graells. A 2 kfps sub-µw/pix
uncooled-pbse digital imager with 10 bit dr adjustment and fpn correction for high-
speed and low-cost mwir applications. IEEE Journal of Solid-State Circuits, 50(10) :
2394–2405, 2015.

[76] R Figueras, Ll Terés, and F Serra-Graells. A 55µm× 55µm charge-integration digital
pixel sensor for digital direct mammography in 0.18 µm cmos technology. In Nuclear
Science Symposium and Medical Imaging Conference (NSS/MIC), 2011 IEEE, pages
3625–3630. IEEE, 2011.

[77] G Vergara, R Linares Herrero, R Gutiérrez Álvarez, C Fernandez-Montojo, LJ Gómez,
V Villamayor, A Baldasano Raḿırez, and MT Montojo. 80× 80 vpd pbse : the first
uncooled mwir fpa monolithically integrated with a si-cmos roic. In SPIE Defense,
Security, and Sensing, pages 87041M–87041M. International Society for Optics and
Photonics, 2013.

[78] Arnaud Peizerat, Marc Arques, Patrick Villard, Jean-Luc Martin, and Gérard Bouvier.
Pixel-level adc by small charge quantum counting. In 2006 13th IEEE International
Conference on Electronics, Circuits and Systems, pages 423–426. IEEE, 2006.

[79] Amaud Peizerat, M Arques, P Villard, and JL Martin. Pixel-level a/d conversion :
comparison of two charge packets counting techniques. In International Image Sensor
Workshop (IISW), volume 200, 2007.

[80] Stuart Kleinfelder, Suk Hwan Lim, Xinqiao Liu, and Abbas El Gamal. A 10,000 frames/s
0.18 µm cmos digital pixel sensor with pixel-level memory. ISSCC Dig. Tech. Papers,
pages 88–89, 2001.



BIBLIOGRAPHIE 65

[81] Arthur Spivak, Alexander Belenky, and Orly Yadid-Pecht. Very sensitive low-noise active-
reset cmos image sensor with in-pixel adc. IEEE Transactions on Circuits and Systems
II : Express Briefs, 63(10) :939–943, 2016.

[82] Derek Ho, Glenn Gulak, and Roman Genov. Cmos 3-t digital pixel sensor with in-pixel
shared comparator. In 2012 IEEE International Symposium on Circuits and Systems,
pages 930–933. IEEE, 2012.

[83] Hongbo Zhu and Tadashi Shibata. A real-time motion-feature-extraction vlsi employing
digital-pixel-sensor-based parallel architecture. IEEE Transactions on Circuits and Sys-
tems for Video Technology, 24(10) :1787–1799, 2014.

[84] JP Crooks, SE Bohndiek, CD Arvanitis, R Speller, H XingLiang, EG Villani, M Towrie,
and R Turchetta. A cmos image sensor with in-pixel adc, timestamp, and sparse readout.
IEEE Sensors Journal, 9(1) :20–28, 2009.

[85] CH Hwang, IW Kwon, YS Lee, and HC Lee. Cmos readout integrated circuit involving
pixel-level adc for microbolometer fpas. In SPIE Defense and Security Symposium, pages
694029–694029. International Society for Optics and Photonics, 2008.

[86] Christian Reckleben, Karsten Hansen, Pradeep Kalavakuru, Janusz Szymański, Florian
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Nous avons vu l’état de l’art et avons défini les architectures globales des différents blocs
d’un pixel numérique. il s’agit maintenant de déterminer plus en détail l’architecture de notre
convertisseur et de la lier à la technologie CMOS à intégration 3D choisie.

Un premier descriptif de la technologie 3D est présenté puis par la suite les différents sous-
circuits du CAN ainsi que leurs performances. Il va sans dire que les performances sont technolo-
giquement dépendantes et donc une première étude de la technologie est faite pour déterminer
le potentiel de celle-ci.

3.1/ TEZZARON CMOS 130 nm 3D-IC FaStack

Le prélude de ce projet commence par le dénombrement des technologies CMOS 3D existantes
et la qualification de celles qui nous sont financièrement accessibles. La solution sélectionnée
est la technologie CMOS 3D-IC FaStack de chez TEZZARON/GLOBALFOUNDRIES.

Cette technologie est privilégiée sur la base de deux critères importants que sont le prix de
fabrication, et le diamètre et l’espacement des TSV (Trough Silicon Via). Un TSV est une
interconnexion électrique verticale passant à travers le silicium.

Il existe plusieurs façons de concevoir et d’appréhender l’intégration 3D. Une présentation
approfondie des technologies CMOS 3D sera traitée ultérieurement.

Notre attention se porte dans un premier temps sur les propriétés électriques de la technologie
retenue. Cette technologie est dite à � empilement de wafers � avec connections par TSV
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et/ou par la couche de métal la plus haute. Elle nous est fournie par le CMP de Grenoble.
Le CMP (CIRCUITS MULTI-PROJETS) est une unité mixte de service Grenoble INP/CNRS
servant d’intermédiaire entre les concepteurs de circuits et les fondeurs. Le CMP met à dis-
position des concepteurs un portefeuille de technologies. De plus, il collecte les masques des
circuits de plusieurs concepteurs et les fait fabriquer sur le même wafer. La technologie de
TEZZARON/GLOBALFOUNDRIES accessible au CMP repose sur une option d’empilement
de deux wafers seulement. La connexion de ceux-ci est effectuée grâce à la couche de Métal 6,
à savoir la plus haute. Les deux wafers possèdent le même nœud technologique de 130 nm. La
société GLOBALFOUNDRIES propose la technologie CMOS 130 nm et la société TEZZARON
SEMICONDUCTOR se charge de l’implantation des TSV niveau CMOS et de la connexion
des deux wafers.

La technologie CMOS 3D-IC FaStack offre la possibilité de travailler avec des transistors
130 nm ou 350 nm. L’interface de liaison en métal 6 a un espacement minimal de 2, 4 µm et
une dimension minimale de 1, 4 µm avec une forme octogonale. La capacité d’un plot métal 6
est très inférieure à 2− 3 fF et sa résistance inférieure à 150 mΩ. La densité de métal 6 dans
le dessin des masques finaux recommandés est de 35%. Les TSV ont également une forme
octogonale avec une largeur minimale de 1, 2 µm et un espacement minimal entre deux TSV
de 1, 3 µm. La capacité d’un TSV est égale à 2− 3 fF et sa résistance égale à 150 mΩ. Les
espacements sont très importants dans notre cas car ils déterminent la taille minimale d’un
pixel. En effet, dans le cas d’un pixel numérique, nous avons logiquement une connexion par
pixel et donc la taille minimale d’un côté du pixel équivaut à l’espacement minimal entre deux
connexions. La Figure 3.1 présente cette technologie CMOS 3D.

Figure 3.1 – Technologie FaStack.

La technologie CMOS 130 nm possède un seul niveau de silicium polychristallin et seuls les 5
premiers niveaux de métal peuvent servir de connexion pour le circuit électrique sur un même
wafer.
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Les caractéristiques électriques principales données par le fondeur sont les suivantes :

� Alimentation partie analogique : 1, 5 V/3, 3 V .
� Alimentation partie numérique : 1, 5 V (initialement 1, 2 V ).
� Alimentation plot E/S : 3, 3 V .
� Couches additionnelles : Faible Vt (LVT), Deep Nwell, Double grilles pour les dispositifs

en 3, 3 V .
� Taille des transistors : Lmin = 130 nm et Wmin = 150 nm pour 1, 5 V et Lmin =

350 nm et Wmin = 150 nm pour 3, 3 V.
� Vt nominal pour 1, 5 V : 0, 53 V pour le NMOS et −0, 56 V pour le PMOS. Faible Vt :

0, 42 V pour le NMOS et −0, 43 V pour le PMOS.
� Vt nominal pour 3, 3 V : 0, 66 V pour le NMOS et −0, 67 V pour le PMOS.
� Partie numérique : librairie de cellules standards fournie par ARM ainsi que les librairies

d’E/S. Nécessité d’adapter les plots d’E/S à l’intégration 3D.
� Capacité d’oxyde : 11 fF ·µm−2 pour 1, 5 V (grille fine) et 4, 8 fF ·µm−2 pour 3, 3 V

(grille épaisse).

Pour des questions de rapidité et de consommation, notre choix de nœud technologique se
porte sur le 130 nm. En effet, un nœud technologique plus petit est plus rapide et donc
capable de fonctionner à vitesse d’horloge plus rapide. De surcrôıt, la taille est diminuée et
donc l’alimentation également, ce qui peut favoriser la consommation et l’intégration. Nous
décidons d’œuvrer à faible tension de seuil VTH . Les raisons sont explicitées subséquemment.

A ce stade, il devient pertinent de vérifier par simulation quelques paramètres du transistor
NMOS et PMOS. En effet, nous travaillons à faible dimension, ce qui engendre une meilleure
rapidité, une plus faible consommation et une meilleure intégration, le tout au détriment du
gain et des contraintes liées aux variations de température.

3.1.1/ Rappels sur le transistor MOS

Les régimes de fonctionnement d’un transistor MOS dépendent des tensions drain-source VDS
et grille-source VGS appliquées à ses bornes. L’axe drain-source dans un transistor MOS forme
ce que l’on nomme le canal de conduction. Pour qu’il y ait génération de courant, la présence
de charges est requise dans ce dernier. La polarisation modifie les bandes d’énergie (bande de
valence et bande de conduction) pour permettre ou non l’apparition de ces charges.

Selon la valeur de la tension VGS , nous distinguons trois états de la capacité MOS. Les com-
mentaires suivants concernent un transistor MOS de type N.

— Quand VGS < 0, nous sommes dans le régime d’accumulation. La tension faible ou
négative appliquée à la grille attire les trous du substrat dans le canal et empêche le
passage des électrons de la source vers le drain même si une tension VDS positive est
appliquée.

— Quand VGS < VTH , nous sommes dans le régime de déplétion ou faible inversion ou
sous-le-seuil. Cette tension n’est pas suffisamment négative ou suffisamment positive
pour attirer des électrons ou des trous. La zone sous la grille est dite � déplétée � c’est-
à-dire vide de charge électrique. La couche de déplétion forme une capacité de déplétion
en série avec la capacité d’oxyde. La capacité totale dans ce régime est très faible et très
inférieure à la capacité d’oxyde. De plus, elle décrôıt quand VGS augmente.
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— Quand VGS > VTH , nous sommes dans le régime de forte inversion. La tension VGS
est suffisamment positive pour attirer les électrons dans le canal de conduction et créer
un courant. La capacité MOS est proche de la valeur de la capacité d’oxyde et ne varie
pas en fonction de VGS .

Si la tension VGS influence le courant, il en est de même quant à la tension VDS sur les
différents modes de fonctionnement du transistor.

Les explications suivantes présentent l’influence de la tension VDS et les équations du courant
drain-source IDS associées. Les modes de fonctionnement du transistor sont au nombre de
quatre, soient le mode � bloqué � , le mode � sous-le-seuil � , le mode � linéaire � et le mode
� saturé � .

Deux catégories de courant forment IDS . En régime de faible inversion, le courant est dénommé
courant � de diffusion � alors qu’en régime de forte inversion, le courant est nommé courant
� de dérive � . Il existe un régime particulier appelé régime d’inversion modéré, qui est un
régime transitoire entre les régimes de faible et forte inversion, et dans lequel le courant de
drain est un courant de dérive et un courant de diffusion.

— Quand VGS est égal à 0, le transistor est coupé ou bloqué (Cut off ), et le courant
de drain IDS , est égal à 0 ou très peu différent de 0 (en tenant compte des courants
de fuite). Il existe un très faible courant à l’état bloqué Ioff (off current), mesuré pour
une tension VGS égale à 0 V et VDS égale à la tension d’alimentation (1, 5 V ). Ioff
représente, entre autres, les courants de fuite drain-source.

— Un raccourci précise qu’il y a conduction du transistor quand VGS = VTH . Or, quand
VGS < VTH (tension de seuil du transistor), le transistor est polarisé en faible inversion
(weak inversion) et travaille dans la région � sous-le-seuil � (Subthreshold). Malgré
la faible présence de porteurs de charges dans le canal, un courant très faible de drain se
forme et est régi selon la loi exponentielle suivante :

Id = ITH × exp
(
VGS − VTH

S
× ln(10)

)
×
[
1− exp

(
−VDS
VT

)]
(3.1)

Id : le courant de drain [A],
ITH : le courant de drain quand VGS = VTH , égal à environ : 10−7 ×

(
W
L

)
[A],

VGS : la tension grille-source [V ],
VDS : la tension drain-source [V ],
VTH : la tension de seuil du transistor [V ],
VT : la tension thermique [V ], égale à 26 mV à température ambiante,
S : la pente sous-le-seuil [mV/décade], définie par :

S = VT ×
(

1 + Cdep
Cox

+ CSS
Cox

)
× ln(10) (3.2)

Cox : la capacité d’oxyde [F ],
CSS : la capacité associée aux états d’interface [F ],
Cdep : la capacité de la couche de déplétion [F ].
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— Quand VGS ≥ VTH , le transistor possède deux modes de fonctionnement qui dépendent
de VDS . Lorsque VDS < VDS,sat, le transistor travaille en régime linéaire (ou ohmique
ou triode), c’est-à-dire que le transistor se comporte comme une résistance contrôlée en
tension. Lorsque VDS > VDS,sat, un phénomène de saturation du courant se produit et
apparait un pincement du canal de conduction. La tension VDS n’a plus d’influence sur
le courant et le transistor se comporte comme une source de courant contrôlée par VGS .
Le MOS travaille alors en régime saturé. Pour les transistors à canal long (L > 1 µm),
il est admis que VDS,sat = VGS − VTH . Nous avons alors :
En régime linéaire,

Id = µ× Cox ×
(
W

L

)
×
[
(VGS − VTH)× VDS −

V 2
DS

2

]
(3.3)

Id : le courant de drain [A],
COX : la capacité d’oxyde surfacique [F · µm−2],
µ : la mobilité des porteurs de charge [µm2 · V −1 · s−1],
W : la largeur de grille du transistor [µm],
L : la longueur du canal de conduction [µm],
VGS : la tension grille-source [V ],
VDS : la tension drain-source [V ],
VTH : la tension de seuil du transistor [V ].

En régime saturé,

Id =
(
µ× Cox

2

)
×
(
W

L

)
× (VGS − VTH)2 × [1 + λ× (VDS − VDS,sat)] (3.4)

Id : le courant de drain [A],
COX : la capacité d’oxyde surfacique [F · µm−2],
µ : la mobilité des porteurs de charge [µm2 · V −1 · s−1],
λ : le paramètre de modulation de canal [V −1],
W : la largeur de grille du transistor [µm],
L : la longueur du canal de conduction [µm],
VGS : la tension grille-source [V ],
VDS : la tension drain-source [V ],
VDS,sat : la tension drain-source quand le transistor entre en régime saturée [V ],
VTH : la tension de seuil du transistor [V ].

— Notre objectif est de travailler en canal court (L < 1 µm). Si les technologies de très
petites tailles autorisent des vitesses plus rapides bénéfiques pour les circuits numériques,
elles n’en sont pas moins préjudiciables sous certains aspects pour la partie analogique.
Un des effets du canal court est l’influence du drain sur la tension de seuil VTH , appelée
DIBL (Drain-Induced Barrier Lowering). La conséquence directe est la diminution de la
tension de seuil au fur et à mesure de l’augmentation de la tension drain-source. Un
autre effet important appelé GIDL (Gate-Induced Drain Leakage) est l’augmentation du
courant de fuite drain-substrat due à l’application d’un très fort champ électrique sur la
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jonction du drain. L’effet le plus défavorable impactant le courant de drain, est l’effet de
saturation de la vitesse de dérive des porteurs de charge. Quand le transistor atteint cet
état, on dit qu’il est en régime de � saturation de la vitesse � (velocity saturation), et
cet état est vite atteint pour les transistors à canal court. En régime saturé, le courant
de drain change et est défini comme suit :

Id = W × νsat × COX × (VGS − VTH − VDS,sat) (3.5)

Id : le courant de drain [A],
W : la largeur de la grille du transistor [µm],
νsat : la saturation de la vitesse de dérive des porteurs de charges [m · s−1],
COX : la capacité d’oxyde surfacique [F · µm−2],
VGS : la tension grille-source [V ],
VTH : la tension de seuil du transistor [V ],
VDS,sat : la tension drain-source quand le transistor entre en régime saturée [V ].

Le courant de drain ne varie plus de manière quadratique en fonction de VGS mais
linéairement. De plus, VDS,sat , VGS − VTH à l’inverse des transistors à canal long.
Nous introduisons une nouvelle tension, appelée tension surmultipliée de la grille VOV
(gate overdrive voltage). Cette tension représente l’excès de la tension grille-source par
rapport à la tension de seuil et est définie comme VOV = VGS − VTH .

3.1.2/ Détermination par simulation du VTH

La tension VTH est la tension de seuil du transistor. Cette caractéristique détermine l’état
bloqué ou passant du transistor.

Il existe plusieurs méthodes pour définir par simulation la valeur de cette tension [1]. L’une
d’elles est la méthode TCR (Transconductance to Current Ratio). Cette méthode est indiquée
car adaptée aux canaux courts. De plus elle est moins tributaire d’une part de la variation de
la tension de grille liée à la mobilité des porteurs de charge, et d’autre part de l’influence des
résistances séries [2]. La méthode TCR est basée sur la détermination de la dérivée première
du rapport de la variation de la transconductance Id(Vgs) en fonction de la tension de grille
gm(Vgs) sur la variation du courant de drain en fonction de la tension de grille Id(Vgs). Ce
rapport est communément appelé rapport gmoverid. Cela revient à calculer la dérivée seconde
du logarithme népérien de Id(Vgs). La valeur de la tension de seuil issue de ce calcul correspond
à l’extremum négatif ou positif de l’abscisse de la courbe.

Une des courbes résultantes est montrée Figure 3.2. Les autres sont présentées en annexe
(Figures A.1, A.2 et A.3). Elles sont obtenues pour deux configurations de taille de grille (max
et min) et ce pour les transistors NMOS et PMOS.

Ces configurations sont L = Lmin et W = 10 µm (généralement, le cas des fondeurs) et L =
Lmin et W = 150 nm. Cette dernière configuration est en adéquation avec les objectifs visés
de taille de circuit. Le tracé de ces courbes se réalise en régime ohmique, soit Vds << (Vds,sat)
et Vgs > (VTH). Les mesures sont effectuées pour Vds = 10 mV et Vgs variable de 0 à 1, 5 V .
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Figure 3.2 – Dérivée du TCR en fonction de la tension grille. Détermination de VTH d’un
transistor de type N pour L = Lmin et W = 150 nm.

Pour le transistor MOS de type N, les valeurs de la tension de seuil pour Wmax = 10 µm et
Wmin = 150 nm sont respectivement 500 mV et 435 mV . Ces valeurs sont du même ordre
de grandeur que les valeurs annoncées par le fondeur mais diffèrent légèrement. La plate-forme
de simulation CADENCE utilise le modèle BSIM4 (Berkley Short-Chanel IGFET Model version
4.3). L’exacte valeur de VTH n’est pas nécessaire. Ce qu’il faut retenir c’est que VTH varie
légèrement en fonction de W, et que travailler avec un VTH faible, augmente le courant à
l’état passant ION , mais augmente également les courants de fuite IOFF . Pour la suite de nos
simulations nous retenons 435 mV pour la taille de grille minimale et 500 mV pour une très
grande taille.

Pour le transistor MOS de type P, les valeurs sont exprimées en valeurs absolues, la tension de
seuil étant négative. Nous retrouvons des valeurs VTH très proche l’une de l’autre pour Wmax

= 10 µm et Wmin = 150 nm, contrairement au NMOS. La tension de seuil est arrondie à
|VTH,P | = 455 mV .

La détermination de la tension de seuil permet de mesurer d’autres caractéristiques, entre autres
les variations de la tension de seuil en fonction de la tension de drain et de la température. Pour
ce faire, nous prenons une valeur de VOV égale à environ 5 % de la tension d’alimentation,
soit 75 mV .

Pour le transistor NMOS, la variable VOV donne la tension VGS = 510 mV pour W = 150 nm
et VGS = 575 mV pour W = 10 µm. Les graphiques (Figures A.4 et A.5) sont présentés en
annexe.

La tension de seuil décrôıt en fonction de VDS mais également en fonction de la température. A
taille minimale, VTH,N varie de 433 mV à 355 mV pour une tension VDS allant de 0 à 1, 5 V
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à température ambiante, et a un coefficient de décroissance en fonction de la température de
−0, 93 mV/̊ C.

Pour un W = 10 µm, VTH,N varie de 516 mV à 437 mV pour une tension VDS allant
de 0 à 1, 5 V à température ambiante, et a un coefficient de décroissante en fonction de
la température de −0, 8 mV/̊ C. La tension de seuil est légèrement moins impactée par la
variation en température pour une grande largeur de grille.

Pour le transistor PMOS, la tension VGS est fixée à 530 mV pour les deux caractéristiques de
tailles de grille, avec VOV = 70 mV . Les graphiques (Figures A.6 et A.7) sont présentés en
annexe. Pour rappel, les valeurs de courants et tensions de seuil sont négatives mais présentées
positives pour une meilleure compréhension.

A taille minimale, |VTH,P | varie de 453 mV à 428 mV pour une tension VSD allant de 0 à 1, 5 V
à température ambiante, et a un coefficient de décroissance en fonction de la température de
−0, 99 mV/̊ C. Le coefficient de variation en température est sensiblement le même que pour
le NMOS. Néanmoins, la tension de seuil est moins affectée par la variation de la tension de
drain.

Pour un W = 10 µm, |VTH,P | varie de 441 mV à 408 mV pour une tension VSD allant
de 0 à 1, 5 V à température ambiante, et a un coefficient de décroissance en fonction de
la température de −1, 11 mV/̊ C. Le PMOS semble être plus affecté par le changement de
température.

Il est primordial avant toute réalisation de connâıtre la variation de la tension de seuil. Nos
simulations nous donnent un aperçu significatif du comportement de VTH pour notre techno-
logie.

3.1.3/ Simulations du courant de drain Id

Une autre caractéristique intéressante est la variation du courant de drain et ses limites en
fonction des différentes tensions et des courants ION et IOFF . Une des courbes issues des
simulations est montrée Figure 3.3, les autres figurent en annexe (Figures A.8, A.9 et A.10).
Elles sont obtenues pour deux configurations de taille de grille (max et min) et ce pour les
transistors NMOS et PMOS.

Pour le NMOS à taille minimale, le transistor a un courant maximal (ION ) de 120, 5 µA,
et un courant de fuite à l’état bloqué (IOFF ) de 230 pA. Ces deux courants représentent
une figure de mérite du transistor. Exprimés d’un point de vue surfacique, nous obtenons
ION,N ' 800 µA · µm−1 et IOFF,N ' 1, 5 nA · µm−1. Pour un transistor à canal court, le
courant de drain peut être exprimé lorsque VGS = VDS = 1, 5 V , soit :

Id = W × ION,N (3.6)

Id : le courant de drain [A],
W : la largeur de la grille du transistor [µm],
ION,N : le courant surfacique à l’état passant pour VGS = VDS = 1, 5 V [µA · µm−1].
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Figure 3.3 – En haut, variation de ID en fonction de VGS et VDS . En bas, logarithme de
ID en fonction de VGS pour VDS = 1, 5 V (NMOS avec W = 150 nm et L = 130 nm).

Avec,

ION,N = νsat × COX × (VGS − VTH − VDS,sat) (3.7)

νsat : la saturation de la vitesse de dérive des porteurs de charges [m · s−1],
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COX : la capacité d’oxyde surfacique [F · µm−2],
VGS : la tension grille-source [V ],
VTH : la tension de seuil du transistor [V ],
VDS,sat : la tension drain-source lorsque le transistor entre en régime saturée [V ].

Pour le transistor NMOS à grosse taille, ION = 6, 2 mA et IOFF = 1, 2 nA, soient ION,N '
620 µA · µm−1 et IOFF,N ' 0, 12 nA · µm−1.

Il ressort que IOFF,N est environ 10 fois plus grand pour Wmin vis-à-vis de W très grand, ce
qui induit plus de fuites pour un transistor à taille minimale.

Pour le transistor de type P, avec W = 150 nm, nous obtenons ION = 40 µA et IOFF =
6, 78 pA, soient ION,P ' 267 µA · µm−1 et IOFF,P ' 0, 0447 nA · µm−1. Avec W =
10 µm, nous avons ION = 3, 05 mA et IOFF = 409 pA, soient ION,P ' 300 µA · µm−1 et
IOFF,P ' 0, 0409 nA ·µm−1. Le courant IOFF,P est quasiment identique pour les deux tailles
et nettement inférieur à IOFF,N .

De plus, nous notons un facteur 3 entre ION,N et ION,P à W = 150 nm, et un facteur de 2
à W = 10 µm. Ces données précisent la compensation de la mobilité des porteurs de charges
entre un transistor N et un transistor P à petite et grande taille.

La connaissance du courant de drain et la tension de seuil permettent d’aborder d’autres ca-
ractéristiques électriques tels que le facteur de modulation de canal et la fréquence de transition
du transistor.

3.1.4/ Détermination du facteur de gain du transistor KP -
Modélisation EKV

Il existe deux modèles très utilisés pour physiquement et électriquement caractériser les tran-
sistors MOS à canal court, le modèle BSIM développé par le Département EECS (Electrical
Engineering and Computer Sciences) de l’Université de Californie à Berkeley, et le modèle
EKV (Enz Krummenacher Vittoz), développé par C. C. Enz, F. Krummenacher et E. A. Vittoz
provenant de l’École Polytechnique Fédérale de Lausanne (EPFL) [3] [4].

Bien que le logiciel CADENCE utilise le modèle BSIM, une modélisation EKV peut être adaptée
pour connâıtre la mobilité du NMOS et PMOS par simulations sous Virtuoso XL (logiciel de
la plate-forme CADENCE). Cette modélisation permet d’assurer une continuité du modèle.
L’idée est d’utiliser un modèle de courant de drain unique quelle que soit la phase d’inversion
du transistor. Connâıtre la mobilité du transistor est utile dans le sens où, bien que le transistor
atteigne rapidement le régime de � velocity saturation � en canal court, il existe une plage de
tension où le régime est en forte inversion.

L’équation du courant est la suivante :

IDS = IF × ISAT ×
W

L
(3.8)

IDS : le courant drain-source [A],
ISAT : le courant de saturation, considéré comme une constante [A],
W : la largeur du transistor [µm],
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L : la longueur de canal du transistor [µm],
IF : le coefficient d’inversion, avec pour correspondance :

— IF < 0, 1 : régime de faible inversion.
— 0, 1 < IF < 10 : régime d’inversion modérée.
— IF > 10 : régime de forte inversion.

Nous pouvons réécrire l’Equation 3.8 de la manière suivante :

IF = IDS

2× n×KP × W
L × V

2
T

(3.9)

KP : le facteur de gain du transistor [A · V −2],
n : un coefficient,
VT : la tension thermique [V ], égale à 26 mV à température ambiante.

Avec les Equations 3.8 et 3.9, nous pouvons donc écrire :

ISAT = 2× n×KP × V 2
T (3.10)

La dernière équation nécessaire pour ce modèle concerne le rapport de la transconductance gm
sur le courant de drain Id (rapport gmoverid). Nous l’explicitons comme ceci :

gm
Id

= 1
n× VT

× 1
1
2 + 2

√
1
4 + IF

(3.11)

Id : le courant de drain [A],
gm : la transconductance [A · V −1].

Pour déterminer le facteur de gain du transistor KP , la première étape consiste à définir le
coefficient n. Pour ce faire, le transistor NMOS ou PMOS est placé dans un régime de faible
inversion, c’est-à-dire IF = 0 avec VGS < VTH et VDS > 4 × VT . Ceci permet de simplifier
l’Equation 3.11 comme suit :

gm
Id

= 1
n× VT

(3.12)

Puis gm

Id
est tracé en fonction de IDS , et la valeur du gmoverid est définie pour IF = 0. Cette

valeur acquise, le coefficient n est déterminé avec l’Equation 3.12. n acquis, le facteur de gain
KP est déterminé de la manière suivante :



78 CHAPITRE 3. NOTRE ARCHITECTURE DE PIXEL

KP = 2
n
×
(
−d
√
Id

dVS

)2

× L

W
(3.13)

KP : le facteur de gain du transistor [A · V −2],
Id : le courant de drain [A],
W : la largeur du transistor [µm],
L : la longueur de canal du transistor [µm],
n : un coefficient,
VS : la tension de la source du transistor [V ].

Le transistor est mis en régime de forte inversion à savoir VGS > VTH et VDS > VGS − VTH
avec VS variable. KP est tracé en fonction de VS suivant l’Equation 3.13. Après avoir déterminé
n et KP , ISAT est calculé suivant l’Equation 3.10. Nous obtenons une modélisation du courant
de drain du transistor en fonction des différents régimes.

L = 130 nm L = 3 µm

NMOS PMOS NMOS PMOSParamètres

W = 150 nm W = 10 µm W = 150 nm W = 10 µm W = 150 nm W = 10 µm W = 150 nm W = 10 µm

n 1,32 1,5 1,276 1,2114 1,23 1,62 1,2592 1,1522

gm/Id

(
V −1) 28,94 25,59 30,13 31,75 31,07 23,72 33,18 33,38

Kp

(
µA · V −2) 246 202 75,23 98,32 277,1 240 71 70,4

ISAT

(nA)

439 409 130 161 460 526 121 110

µ = KP
COX(

cm2 · (V · s)−1
) 209 168 62,6 82 231 200 59,16 58,6

Tableau 3.1 – Paramètres de la modélisation EKV pour différentes tailles de transistor (avec
µ : la mobilité des porteurs de charges et KP : le facteur de gain du transistor).

Les données calculées dans le Tableau 3.1 sont établies avec des paramètres W et L extrêmes.
Nous constatons une augmentation de la mobilité des porteurs de charge pour les NMOS et une
diminution pour les PMOS lorsque L augmente. Or la mobilité est théoriquement insensible à
la variation de la longueur du canal de conduction. De plus, à taille identique, le facteur de
mobilité entre un PMOS et NMOS varie d’un facteur de 2 à 4.

Pour illustrer la modélisation EKV, la transconductance ainsi que le courant sont tracés en
fonction du coefficient d’inversion pour un NMOS avec W = 10 µm et L = 130 nm.
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Figure 3.4 – Les différents régimes du NMOS en fonction du coefficient d’inversion.

3.1.5/ Autres caractéristiques électriques

Le Tableau 3.2 regroupe les paramètres étudiés précédemment, ainsi que certaines données
physiques de la technologie MOS communiquées par le fondeur. Cette vue d’ensemble met
en évidence pour le transistor PMOS des données du même ordre de grandeur pour chaque
paramètre et ce quelle que soit la taille du transistor. Il n’en est pas de même pour le transistor
NMOS.

Paramètres
NMOS 1,5 LVT PMOS 1,5 LVT

L = 130 nm L = 130 nm
W = 150 nm W = 10 µm W = 150 nm W = 10 µm

VTH 435 mV 500 mV 455 mV 440 mV
ION 800 µA · µm−1 620 µA · µm−1 267 µA · µm−1 300 µA · µm−1

IOFF 1,2 nA · µm−1 0,12 nA · µm−1 0,0447 nA · µm−1 0,0409 nA · µm−1

νsat 100 000 m · s−1 80 000 m · s−1

ε0 8,85 aF · µm−1 8,85 aF · µm−1

εox = 3, 9 · ε0 34,51 aF · µm−1 34,51 aF · µm−1

tox 28 Å (2,8 nm) 28 Å (2,8 nm)
Cox = εox

tox
12 fF · µm−1 12 fF · µm−1

Tableau 3.2 – Quelques paramètres physiques de la technologie avec VTH : la tension de
seuil, ε0 : la permittivité diélectrique du vide, εOX : la constante diélectrique du dioxyde de
silicium, νsat : la vitesse de saturation des porteurs, tox : l’épaisseur de l’oxyde, Cox : la capacité
surfacique de l’oxyde, ION : le courant à l’état passant et IOFF : le courant à l’état bloqué.
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Certains critères tels que le facteur de la modulation de canal λ, la résistance de sortie
Rds = 1

gds
, le gain en boucle ouverte du transistor gm

gds
, la fréquence de transition du tran-

sistor fT = gm

2×π×Cgs
, la capacité d’oxyde COX et la capacité grille-source Cgs méritent toute

notre attention.

Ces critères sont regroupés dans le tableau suivant et définis pour une polarisation précise
et fonction de paramètres fixés tels que VOV = 75 mV , Id = 3 µA à taille minimale et
Id = 250 µA à grande taille. De plus, le facteur pour compenser la différence de mobilité des
charges entre les transistors PMOS et NMOS est fixé à 3.

L = Lmin = 130 nm
VOV = 75 mV

Id = 3 µA Id = 250 µA
Paramètres

NMOS PMOS NMOS PMOS
Largeur de canal W = 150 nm W = 3 x 150 nm W = 10 µm W = 3 x 10 µm

Rds (kΩ) 286,5 696 4,85 7,5
λ (V −1) 1,15 0,48 0,82 0,53

gm

gds
(V · V −1) 10,73 25,07 14,07 24,15

gm

Id
(V −1) 12,33 11,87 11,6 12,88

Cgs (F ) 127a 397a 8,36f 26,21f
gm (A · V −1) 27,1µ 36,1µ 2,1m 3m
COXN,P (fF ) 0,234 0,7 15,6 46,8
fT (GHz) 34 14,5 40 18,16
Vds,sat (mV ) 106 125 115 120

Tableau 3.3 – Quelques caractéristiques électriques en fonction d’une polarisation.

Les valeurs du Tableau 3.3 sont données à titre indicatif et définies pour une polarisation faible
et une polarisation élevée. Pour notre projet, un courant de 250 µA est trop considérable, sur-
tout pour un pixel CMOS. Une matrice relativement petite (64 x 64 par exemple) consommant
250 µA par pixel donnerait une consommation de 1 A, et entrâınerait d’énormes problèmes de
température.

Un courant de 3 µA reste un courant de référence. Les données de ce tableau traduisent
parfaitement l’avancée de la technologie CMOS, à savoir un gain de plus en plus petit (gm

Id
et

gm

gds
faible) et une vitesse de plus en plus élevée (fT élevée). La valeur du facteur de modulation

de canal reste élevée du fait de Lmin. Pour diminuer cette valeur, il suffit de multiplier le W
et L par 2 ou 3 pour garder un rapport W

L constant au prix d’une diminution de la vitesse du
transistor et d’une augmentation de sa surface.

Avec les valeurs des paramètres regroupées dans les deux tableaux ci-dessus, ainsi que les com-
portements du courant de drain Id et de la tension de seuil VTH , nous avons tous les éléments
pour appréhender la technologie CMOS afin de concevoir un pixel adapté aux propriétés de
celle-ci.
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3.2/ Présentation de l’architecture de notre pixel
numérique

Il existe différentes manières de concevoir un convertisseur Σ∆ ou plus précisément différentes
possibilités de réaliser chacun des blocs le composant.

Notre structure est d’ordre 1. Un ordre supérieur permet d’atteindre une résolution équivalente
mais avec un nombre de cycles moindre et donc une diminution de temps de conversion.
Néanmoins, l’ordre supérieur nécessite l’ajout d’un intégrateur couteux en surface et une at-
tention particulière doit être portée sur la stabilité du système. Nous préférons privilégier la
taille du pixel.

Pour le modulateur Σ∆ du premier ordre, les fonctionnalités sont au nombre de 4 avec une
soustraction, une intégration, une comparaison et une conversion numérique-analogique 1 bit
(cf. Figure 2.24).

Schématiquement, la soustraction et l’intégration peuvent être réalisées par un amplificateur
opérationnel (AOP). Toutefois ce dernier nécessite une polarisation et peut devenir une struc-
ture complexe à gain élevé (multiplication des étages de gain, compensation fréquentielle,
stabilité, etc.), sachant que plus le gain boucle ouverte est élevé, plus la fonction réalisée est
précise. Cette complexité peut le rendre difficilement compatible avec une intégration au sein
d’un pixel. De plus, pour une diminution de la consommation, il est recommandé de travailler
avec des structures à commutation fonctionnant avec horloge. Il existe différentes structures
de comparateurs plus ou moins complexes. Sa complexité dépendra souvent de la précision, de
la vitesse de fonctionnement et de la consommation que l’on désire. Le CNA 1 bit peut être
conçu avec un simple inverseur.

Face à la multitude de choix potentiels pour la conception d’un CAN Σ∆, nous nous sommes
orientés vers une structure proposée par R. J. Baker [5][6] qui présente une bonne compatibilité
avec les exigences de notre cahier des charges. Les avantages de la structure sont :

1. Un circuit d’intégration très intéressant pour un DPS car ne nécessitant pas d’étage de
gain pour le fonctionnement (hormis le comparateur). Il n’a donc pas besoin d’AOP ni
pour la soustraction, ni pour l’intégration.

2. Une faible consommation d’énergie car le circuit fonctionne en commutation.
3. Ne nécessite pas de DAC 1 bit.
4. Ne nécessite pas d’éléments externes au circuit mise à part la génération de l’horloge.

Ceci est très important car le circuit est uniquement dépendant de ses propres variations
à l’inverse de la plupart des pixels numériques qui utilisent un maximum d’éléments en
externe pour favoriser le facteur de remplissage et la taille du pixel.

5. La partie analogique du circuit utilise peu d’éléments et le fonctionnement du circuit est
simple et efficace.

6. Il peut atteindre de bonnes résolutions (> 10 bits) avec une fréquence uniquement limitée
par le type de comparateur.

Toutefois, le circuit proposé par Baker est un circuit � bas de colonne � moins contraint sur
le plan de la surface occupée qu’un DPS. L’originalité du travail présenté dans ce mémoire
concerne l’étude et la réalisation d’une version de ce convertisseur qui soit compatible avec
une intégration au sein d’un pixel. Cette adaptation passe par une étude exhaustive de tous
les éléments constitutifs du convertisseur, pour une intégration des éléments en taille réduite
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voire minimale dans le maximum des cas. La taille minimale nous assure une diminution de
la consommation et une meilleure intégration. Il est aisé d’avoir une très haute résolution si
la taille du pixel n’est pas prise en compte. Notre objectif est de concevoir un � vrai � pixel
digital avec une taille la plus petite possible, tout en assurant rapidité et surtout précision.

3.2.1/ Présentation globale

La structure possède trois grands ensembles : le premier ensemble est l’élément photosensible
et son électronique proche, le second est la partie analogique avec deux échantillonneurs-
bloqueurs et le circuit de modulation Σ∆ et le troisième ensemble est la partie numérique avec
un compteur numérique asynchrone. La Figure 3.5 illustre ces propos.

Figure 3.5 – Schéma global de notre pixel.

La photodiode est initialisée par application de la tension d’alimentation V DD à ses bornes,
via un transistor PMOS P1 qui fait office d’interrupteur, et via le signal Reset PhD. Les
transistors NMOS N1 et N2 forment un suiveur de tension, avec un gain en tension proche
de 1. Ce suiveur permet d’isoler la photodiode du reste du circuit.

L’initialisation effectuée, le premier signal en sortie du suiveur de tension est échantillonné puis
stocké en mémoire dans la capacité C1 grâce au signal de commande Control REF . Ce pre-
mier signal stocké définit la tension de référence VREF . La photodiode génère ensuite un groupe
d’électrons en fonction du groupe de photons captés pendant la phase dite � d’intégration �.
A la fin de cette phase, un deuxième échantillon de la tension en sortie du suiveur est stocké
dans la capacité C2 grâce au signal de commande Control SIGN établissant ainsi la tension
du signal, VSIGN . La différence de ces tensions (signal - référence) est transformée en un train
d’impulsions (succession de 1 logique et de 0 logique) par le biais du modulateur Σ∆.
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Ce train d’impulsions est ensuite décimé en � X � bits, � X � étant la résolution choisie, grâce
à un compteur asynchrone (Ripple Counter) qui détermine le nombre de 1 logique du train
d’impulsions. Le compteur joue le rôle de filtre de décimation mais également de mémoire car
il garde l’information tant qu’il n’est pas réinitialisé.

La Figure 3.6 montre les chronogrammes de fonctionnement. N’est pas montrée, la tension
aux bornes de la capacité du photosite. Toutefois, c’est la même que celle en sortie du suiveur
de tension à un coefficient près.

Figure 3.6 – Chronogrammes de fonctionnement de notre structure.

Grâce aux deux échantillonneurs-bloqueurs, le circuit n’a pas besoin d’une référence externe.
Les pixels ont leur propre référence. De plus, chacun des pixels composant la matrice opère
sa propre acquisition indépendamment les uns des autres. L’acquisition de l’information est
réalisée simultanément sur tous les pixels. Néanmoins, cela a un prix qui est une augmentation
de la taille du circuit.

La partie de l’élément photosensible de notre circuit reste standard et s’apparente au pixel
3T. Le pixel est linéaire et non logarithmique car, bien que ce dernier possède une meilleure
dynamique de sortie, il a un SNR plus faible, un niveau de FPN élevé et un temps de réponse
plus long [7].

La partie � décimation � du convertisseur Σ∆ permet de diminuer la fréquence
d’échantillonnage d’un facteur B. Cela revient à supprimer un certain nombre d’échantillons,
le nombre dépendant du facteur de décimation appliqué. Cet écrémage est assuré par un filtre
de décimation qui assure un filtrage passe-bas et une division de la fréquence (Figure 3.7).
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Figure 3.7 – Vue conceptuelle d’un filtre de décimation.

La figure ci-dessus schématise un filtre passe-bas anti-repliement avec un décimateur. La
littérature fourmille d’architectures de filtres numériques permettant la réalisation de filtres
de décimation.

Il existe deux grandes familles de filtres numériques.

— Le filtre à Réponse Impulsionnelle Finie ou filtre RIF. Sa réponse, basée sur un nombre
fini de valeurs du signal d’entrée, tend à une stabilisation égale à 0.

— Le filtre à Réponse Impulsionnelle Infinie ou filtre RII. Sa réponse dépend de la valeur
d’entrée et de la valeur de sortie préalable et sa réponse n’atteint jamais 0 [8–10].

Un intégrateur agit comme un filtre passe-bas. Le filtre doit restituer le plus fidèlement possible
le signal dans la bande utile considérée et la meilleure atténuation possible en dehors de celle-
ci. Le choix du filtre dépend du système, et un ordre supérieur, deux filtres numériques en
cascade ou plus, est souvent plus efficace dans l’atténuation. Les filtres RII sont plus sensibles
et sélectifs mais plus complexes que les filtres RIF, et leur stabilité dépend de leur architecture.

La fonction de transfert H(z) (transformée en Z) d’un filtre RIF d’ordre M est de la forme :

H(z) = a0 + a1 · Z−1 + . . .+ aM · Z−M (3.14)

La fonction de transfert H(z) (transformée en Z) d’un filtre RII d’ordre N est de la forme :

H(z) = 1
1 + b1 · Z−1 + . . .+ bN · Z−N (3.15)

Par souci d’efficacité, le filtrage est souvent le résultat de deux filtres (et plus) en cascade.
Dans ce cas, la fonction de transfert est définie comme suit :

H(z) = Ha(z)×Hb(z) (3.16)

Avec Ha(z), la fonction de transfert du premier filtre et Hb(z), celle du second.

Les arrangements les plus utilisés dans les filtres de décimation sont RII-RIF et RIF2 [11]. Une
des formes les plus simples du filtre RIF est le filtre en peigne (Comb filter) fonctionnant :
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— soit en moyenneur avec pour fonction de transfert à un seul délai :

H(z) = 1 + Z−1 (3.17)

— Soit en différenciateur avec pour fonction de transfert à un seul délai :

H(z) = 1− Z−1 (3.18)

L’intégrateur est un filtre RII à simple pôle et a pour fonction de transfert :

H(z) = 1
1− Z−1 (3.19)

Le filtre en peigne est très populaire car il effectue un filtrage avec pour base un délai. L’élément
Z−1 représente le délai et peut être conçu avec une simple bascule D. Le schéma de chacune
des fonctions citées ci-dessus est présenté Figure 3.8.

Figure 3.8 – Fonctions numériques avec délais.

Les simplicités fonctionnelles du filtre peigne et du filtre intégrateur donnent naissance au filtre
intégrateur-peigne en cascade ou CIC filter (Cascaded Integrator-Comb filter) qui se classifie
dans la catégorie RII-RIF. Sa fonction de transfert est :

H(z) =
(

1− Z−B

1− Z−1

)k
(3.20)

Avec B, le facteur de décimation et K, l’ordre du filtre.
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Son schéma structurel est présenté Figure 3.9.

Figure 3.9 – Filtre CIC d’ordre 1.

Une structure simple mais efficace et à faible consommation utilise des moyenneurs et des
décimateurs par deux, la classant dans la catégorie de type RIF2. Sa fonction de transfert est
la même qu’en (3.20) et son schéma structurel est présenté Figure 3.10.

Figure 3.10 – Filtre FIR2 d’ordre 1.

L’avantage des structures 3.9 et 3.10 présentées est qu’elles n’ont pas besoin d’un multiplieur
dans leur architecture. Certes, la littérature foisonne de filtres numériques RIF er RII hautement
plus sélectifs, mais ces derniers présentent des architectures plus complexes nécessitant des
multiplieurs. La complexité, hormis les problèmes de précision, de fiabilité et de stabilité, est
très souvent synonyme de consommation.

Notre structure comprend un compteur asynchrone usité comme filtre de décimation. Le circuit
de modulation Σ∆ génère en sortie un train d’impulsions, une alternance de 1 et 0 logique, de
N échantillons de 1 bit avec une fréquence pour chaque échantillon égale à fe (correspondant,
dans notre cas, à la fréquence de l’horloge du circuit de modulation) (Figure 3.11).
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Figure 3.11 – Le compteur numérique asynchrone.

Si la réinitialisation est opérée tous les N échantillons et que chaque train d’impulsions en
sortie du modulateur contient N échantillons de 1 bit de durée Te, alors la sortie est la somme
de ces N échantillons tous les N × Te. Dans le domaine en Z, la relation est la suivante :

H(z) = Y (z)
X(z) =

N−1∑
n=0

Z−n = 1 + Z−1 + Z−2 + · · ·+ Z1−N (3.21)

La fonction de transfert peut être réécrite comme suit :

H(z) = 1− Z−N

1− Z−1 (3.22)

Cela nous ramène à la fonction de transfert (3.20) dans laquelle le filtre est d’ordre 1. Nous
pouvons considérer le compteur agissant comme un filtre de moyennage, identique au rôle du
filtre de décimation avec un facteur de décimation de N .

Le passage du domaine en Z au domaine fréquentiel est possible en appliquant la re-
lation Z = e

(
j×2×π× f

fe

)
, le module d’une fonction complexe X(ω) avec |X(ω)| =√

<[X(ω)]2 + =[X(ω)]2 et la formule d’Euler e(j×b) = cos(b) + j × sin(b). Nous obtenons
une réponse fréquentielle de type sinus cardinal.

La fonction de transfert (3.22) transposée dans le domaine fréquentiel devient :

|H(f)| = N ×

∣∣∣∣∣∣
Sinc

(
π × N×f

fe

)
Sinc

(
π × f

fe

)
∣∣∣∣∣∣ (3.23)

Le compteur en tant que filtre de décimation n’est adapté que dans certaines utilisations
[12][13]. Jänos Màrkus and Co [14] réalisent une étude comparative sur plusieurs types de
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filtres. Il ressort de cette étude que le compteur n’est pas le filtre le plus efficace, et qu’à
très haute résolution il est préférable d’utiliser d’autres architectures de filtre plus complexes
et d’ordre supérieur pour une meilleure atténuation. Toutefois le compteur en tant que filtre
de décimation reste le plus compact , donc compatible avec une intégration pixel, et s’avère
suffisant pour 10 bits de résolution, donc compatible avec notre cahier des charges.

3.2.2/ Ensemble photosensible

Cette partie du circuit se compose de :

3 Une photodiode, jonction P-N réalisée sur wafer séparé du reste du circuit. Sa taille est
dépendante de ce dernier (le choix des composants autres que ceux constituant l’ensemble
photosensible, leur emplacement et leur répartition sur deux autres wafers font l’objet
d’une présentation subséquente).

3 Un transistor PMOS de réinitialisation à taille minimale pour faciliter son intégration.
3 Deux transistors NMOS formant le suiveur de tension (Source follower). L’évaluation

du gain effectif du suiveur de tension, mais également son excursion et son bruit sont
réalisés par simulation.

3.2.2.1/ Caractéristiques liées au suiveur de tension

Sur la Figure 3.5, le transistor N1 joue le rôle du suiveur de tension et le transistor N2 celui
de la source de courant. Deux possibilités :

— Le transistor N2 est considéré comme une source parfaite et le gain en tension de cette
structure s’exprime de la façon suivante :

Av = VOUT
VIN

= gmN1 ×Rds
(gmN1 + gmbN1)×Rds + 1 (3.24)

Av : le gain en tension,
VOUT : la tension de sortie [V ],
VIN : la tension d’entrée [V ],
gmN1 : la transconductance du transistor N1 [A · V −1],
gmbN1 : la transconductance backgate du transistor N1 qui est la variation du courant
de drain en fonction de la variation de la tension bulk-source [A · V −1],
RdS : la résistance drain-source du transistor N1 [Ω].

— La source de courant est non idéale, l’expression du gain en tension devient :

Av =
(RdsN1||RdsN2|| 1

gmbN1
)

(RdsN1||RdsN2|| 1
gmbN1

) + 1
gmN1

(3.25)

RdSN1 : la résistance drain-source du transistor N1 [Ω],
RdSN2 : la résistance drain-source du transistor N2 [Ω].
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Nous pouvons cependant, pour simplifier, l’approximer de cette manière :

Av ≈
gmN1

gmN1 + gmbN1 + 1
RdsN1

+ 1
RdsN2

(3.26)

Un autre point important est la tension maximale en sortie du suiveur de tension. Cette tension
max détermine l’excursion en tension du convertisseur. Dans notre cas, elle est très proche de
VOUTmax ≈ VDD − Vgs1 ≈ VDD − VthN1. La Figure 3.12 présente la caractéristique entrée-
sortie de notre suiveur de tension, son gain en fonction de la tension d’entrée, sa consommation
et son bruit électronique. Le Tableau 3.4 reporte les caractéristiques électriques de celui-ci.

Figure 3.12 – En haut, de gauche à droite : le gain en fonction de la tension d’entrée et la
caractéristique entrée-sortie. En bas, de gauche à droite : le courant généré par le transistor
N2 en fonction de la tension d’entrée et le bruit ramené en entrée en fonction de la fréquence.
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Paramètres du suiveur de tension Transistor N1 Transistor N2

Largeur (nm) 150 150
Longueur (nm) 260 325

tension d́ alimentation V DD (V ) 1, 5
Gain 0, 85

VBIAS (mV ) (polarisation) 450
Consommation (µA) 1, 25

VOUT,max (V ) 0, 938
bruit thermique (V 2 ·Hz−1) 422f @10kHz
bruit en 1

f (V 2 ·Hz−1) 1, 86n @1Hz

Tableau 3.4 – Les différents paramètres du suiveur de tension.

Les longueurs des transistors sont supérieures à W afin de diminuer le courant. La tension de
polarisation est déterminée de sorte à ce que les transistors fonctionnent en saturation tout en
étant la plus petite possible pour limiter la consommation. Elle permet aussi de maximiser la
tension de sortie dans le cas où VthN1 ≈ VgsN1.

Le gain permet de calculer le CV F de notre pixel mais il est nécessaire de déterminer la
capacité de notre photodiode (cf. Equation 2.24).

3.2.2.2/ Caractéristiques liées à la photodiode

La capacité de notre diode doit être définie. Cette donnée détermine également la capacité de
stockage NFWC (cf. Equation 2.6). Il existe deux manières de réaliser une jonction P-N sur
un substrat de type P en technologie CMOS standard (Figure 3.13). Soit avec une couche de
diffusion N+, soit avec un caisson de type N, NWELL. La capacité d’une jonction P-N est
dépendante de la tension appliquée à ses bornes. Elle est la somme de deux capacités : celle
de la paroi latérale, Cjsw, et celle du bas Cj .

Figure 3.13 – Capacités d’une jonction P-N.
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Nous avons donc :

CPN (Vdiode) = Cj(Vdiode) + Cjsw(Vdiode) (3.27)

CPN (Vdiode) : la capacité totale de la diode en fonction de la tension à ses bornes [F ],
Cj(Vdiode) : la capacité du bas de la diode en fonction de la tension de la diode [F ],
Cjsw(Vdiode) : la capacité latérale de la diode en fonction de la tension de la diode [F ].

Pour déterminer les différentes capacités, certains paramètres de la technologie sont nécessaires.
Ces derniers sont fournis par le fondeur et présentés dans le Tableau 3.5.

Paramètres technologiques NP 1,5 NP 1,5 LVT Nwell P

Mj 0, 3336 0, 3217 0, 386

Mjsw 0, 2598 0, 2777 0, 2587

Pb (V ) 0, 7047 0, 6773 0, 6005

Php (V ) 1, 1 0, 8313 0, 5847

CJ (fF · µm−2) 0, 69 0, 11

CJSW (fF · µm−1) 0, 09 0, 42

Tableau 3.5 – Paramètres technologiques (non exhaustifs) de la capacité de jonction P-N.

Les équations suivantes sont tirées du modèle BSIM4.

Pour Vdiode < 0,

CPN (Vdiode) = CJ ×Aire
(1− Vdiode

Pb
)Mj

+ CJSW × P érimètre
(1− Vdiode

Php
)Mjsw

(3.28)

Pour Vdiode > 0,

CPN (Vdiode) = CJ ×Aire× (1 +Mj ×
Vdiode
Pb

) +

CJSW × P érimètre× (1 +Mjsw ×
Vdiode
Php

)
(3.29)

CJ : la capacité du bas avec une polarisation égale à 0 [fF · µm−2],
Aire : l’aire effective de la diode [µm2],
Mj : un coefficient granulométrique pour la capacité du bas,
Pb : le potentiel intégré au niveau de la capacité du bas [V ],
CJSW : la capacité latérale avec une polarisation égale à 0 [fF · µm−1],
P érimètre : le périmètre effectif de la diode [µm],
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Mjsw : un coefficient granulométrique pour la capacité latérale,
Php : le potentiel intégré au niveau de la capacité latérale [V ].

Des études comparatives réalisées sur des architectures de jonction P-N [15][16] précisent que la
diode N+/P− possède un courant d’obscurité plus faible et un meilleur facteur de remplissage
dû au fait qu’une structure NWELL/P

− est contrainte par des règles de dessin différentes. La
diode NWELL/P

− n’est pas en reste car elle possède une meilleure sensibilité et une meilleure
efficacité quantique. Le Tableau 3.5 montre les valeurs technologiques pour des diodes de
type N+/P− et de type NWELL/P

− avec une tension d’alimentation de 1,5 V avec et sans
masque LV T (faible Vth). Dans notre projet, la diode n’a pas de masque LV T et est polarisée
en inverse.

Quelques propriétés des photodiodes NWELL/P
− et N+/P− sont présentées dans les Ta-

bleaux 3.6 et 3.7. Ces propriétés sont calculées pour les tensions aux extremums et pour trois
dimensions différentes. Le CV F est calculé en fonction du gain du suiveur de tension.

Surface de la diode (µm2) 28,5 x 28,5 30 x 30 32,5 x 32,5

|Vdiode| (V ) 0 1, 5 0 1, 5 0 1, 5

CPN (pF ) 0, 57 0, 391 0, 632 0, 43 0, 74 0, 5

CV F (µVe− ) 0, 238 0, 347 0, 215 0, 314 0, 184 0, 268

NFWC (e−) 3, 62× 106 4× 106 4, 69× 106

Tableau 3.6 – Propriétés non exhaustives de la photodiode N+/PSUB pour trois dimensions
différentes.

Surface de la diode (µm2) 28,5 x 28,5 30 x 30 32,5 x 32,5

|Vdiode| (V ) 0 1, 5 0 1, 5 0 1, 5

CPN (pF ) 0, 137 0, 0895 0, 149 0, 0974 0, 17 0, 11

CV F (µVe− ) 0, 99 1, 51 0, 9 1, 39 0, 8 1, 22

NFWC (e−) 0, 83× 106 0, 9× 106 1, 03× 106

Tableau 3.7 – Propriétés non exhaustives de la photodiode NWELL/PSUB pour trois dimen-
sions différentes.

Les capacités parasites dues aux transistors N1 (capacité grille-source) et P1 (capacités grille-
source et grille-drain) sont de l’ordre de quelques dizaines d’atto-Farads. Nous considérons que
la capacité totale du pixel est environ égale à la capacité de la jonction.

Un autre aspect intéressant de la photodiode est le courant d’obscurité. Le courant d’obscurité
est le courant généré par la photodiode polarisée en inverse, en l’absence de lumière. A ce titre,
il est régi par la même équation du courant d’une diode polarisée en inverse.
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En faisant abstraction des variations en température et à température ambiante de 300 K
(26, 58 C̊), l’équation s’écrit :

Idark = Js ×Aire× (e( Vdiode
VT

) − 1) (3.30)

Idark : le courant d’obscurité [A],
Js : le courant surfacique de saturation inverse [A ·m−2],
Aire : l’aire effective de la diode [m2],
Vdiode : la tension aux bornes de la diode [V ],
VT : la tension thermique [V ], égale à 26 mV à 300 K.

Si on considère la valeur absolue de la tension de la diode grande (proche de V DD), alors
Idark = −Js ×Aire.

Pour une diode de 28, 5 µm × 28, 5 µm , dimensions estimées, le fondeur annonce un cou-
rant surfacique de saturation de 3, 098 × 10−7A.m−2 pour la diode avec diffusion N+ et
3, 23 × 10−6A.m−2 pour la diode avec NWELL. Cela nous donne respectivement un courant
d’obscurité de 0, 25 fA et 2, 6 fA, soit un rapport de 1 à 10.

Le courant varie en fonction de la température. L’évolution du courant d’obscurité pour les
deux structures est régie par l’équation suivante :

Idark(T ) = Js(NOM)×Aire× exp

 ( Eg(NOM)
VT (NOM) −

Eg(T )
VT (T ) +XTI × ln( T

TNOM
))

NJS

 (3.31)

Idark(T ) : le courant d’obscurité en fonction de la température [A],
Js(NOM) : le courant surfacique de saturation inverse à 300 K [A ·m−2],
Aire : l’aire effective de la diode [m2],
XTI : exposant de température de courant de la jonction égal à 3 dans notre cas,
NJS : coefficient d’émission de la jonction égal à 1 dans notre cas,
Eg(NOM) : l’énergie de la bande interdite à 300 K [eV ], définie par :

Eg(NOM) = 1, 17− 7, 02e−7 × (300)2

300 + 1108 (3.32)

Eg(T ) : l’énergie de la bande interdite en fonction de la température [eV ], définie par :

Eg(T ) = 1, 17− 7, 02e−7 × (T )2

T + 1108 (3.33)

T : la température [K],
VT (NOM) : la tension thermique [V ], égale à 26 mV à 300 K,
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VT (T ) : la tension thermique en fonction de la température [V ], définie par :

VT (T ) = KB × T
q

(3.34)

q : la charge élémentaire égale à 1, 6× 10−19 [C],
KB : la constant de Boltzmann, soit 1, 38× 10−23 [J ·K−1].

Il nous est possible de construire pour les deux structures les courbes figurant les variations
du courant d’obscurité en fonction de la température (Figure 3.14). Les calculs sont établis
pour une température comprise entre −40 C̊ à 100 C̊ et pour une taille de photodiode de
28, 5 µm× 28, 5 µm.

Figure 3.14 – Variation du courant d’obscurité en fonction de la température pour les deux
architectures de diode et pour une taille de diode de 28, 5 µm× 28, 5 µm.

L’échelle du courant est en log. L’évolution du courant est exponentielle, et le rapport en
fonction de la température est plus ou moins constant entre les deux types de photodiodes et
égal à environ 10.
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Pour la diffusion N+, le courant d’obscurité varie de 1, 56× 10−22 A pour −40 C̊ à 3, 7 pA
pour 100 C̊. Avec le NWELL, le courant d’obscurité varie de 1, 63× 10−21 A pour −40 C̊ à
39 pA pour 100 C̊. Les calculs laissent apparâıtre avec cette technologie une meilleure capacité
de stockage maximale et un courant d’obscurité plus faible pour une diode avec diffusion N+.
Faute de structure physique et donc de tests réels, il est difficile de statuer sur le QE et la
sensibilité de la photodiode.

Notre réflexion ne serait pas complète si nous n’abordions pas le bruit de � Reset � (KTC
noise. Le bruit de Reset d’une photodiode est un bruit généré lors de la phase de réinitialisation
du pixel. Il est répertorié comme un des bruits les plus importants du pixel. En admettant que
la phase de Reset ait atteint son état stable, le bruit est défini comme suit [17][18] :

σRST1 =
√
KB × T
CPhD

(3.35)

σRST1 : le bruit de Reset à la réinitialisation du pixel par le transistor P1 [VRMS],
KB : la constant de Boltzmann et vaut 1, 38× 10−23 [J ·K−1].
T : la température [K],

Ou bien encore,

σRST2 = 1
q
×
√
KB × T × CPhD (3.36)

σRST2 : le bruit de Reset à la réinitialisation du pixel par le transistor P1 [e−
RMS],

La Figure 3.15 présente pour les deux structures la variation de la capacité de la photodiode
(en négligeant les capacités parasites des transistors) en fonction de la tension appliquée à ses
bornes, ainsi que la variation du bruit de Reset en fonction de la tension et de la température.
Pour rappel, le bruit de Reset varie en fonction de la capacité de la photodiode et que celle-ci
varie en fonction de la tension à ses bornes (cf. Equations 3.27, 3.28 et 3.29 ainsi que 3.35
et 3.36). Il ressort que la capacité de la diode et le bruit de Reset sont moins sensibles aux
variations de tension et de température avec la couche NWELL. De plus, le bruit de Reset
est nettement inférieur avec cette dernière. A température nominale et pour une tension de
diode égale à −1, 5 V (valeur de la tension aux bornes de la diode pendant la phase de Reset),
nous obtenons 120 e−

RMS pour le NWELL contre 252 e−
RMS pour le N+, soit un facteur

légèrement supérieur à deux pour une couche N+. La courbe du bruit en fonction de la tension
est présentée pour visualiser l’évolution du bruit et son comportement si différentes tensions
étaient appliquées à la photodiode pendant une phase de Reset, une tension de 0 V étant
quelque peu insensée.

Pour diminuer le bruit de Reset, outre les méthodes standards comme la technique de double
échantillonnage corrélé, nous pouvons soit diminuer la capacité de la photodiode, soit augmen-
ter la tension appliquée à ses bornes lors de la phase de Reset.
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Figure 3.15 – En haut, de gauche à droite : variation de la capacité de la diode en fonction
de la tension aux bornes de celle-ci et variation du KTC noise en fonction de la tension aux
bornes de la diode. En bas, variation du KTC noise en fonction de la température.

On comprend qu’à ce stade, un compromis est nécessaire quant aux choix de la couche et de
la taille de la capacité pour réaliser la photodiode.

Plus la capacité est grande, meilleure est la capacité maximale de stockage de charges mais
plus faible est le facteur de conversion et plus élevé est le bruit de réinitialisation.

La couche N+ permet de diminuer le courant d’obscurité mais augmente la taille de la capacité.
De nombreux auteurs optent pour un bruit de Reset limité et une sensibilité améliorée, ceci au
détriment de la capacité de stockage maximale de la photodiode, quitte à essayer de l’améliorer
par d’autres méthodes ou d’autres architectures. C’est avec cette logique que nous privilégions
la couche NWELL pour la réalisation de la photodiode.
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3.2.2.3/ Bruit global de l’ensemble photosensible

Une photodiode, ce n’est pas seulement une capacité mais également des résistances, symbo-
lisant des résistances parasites. Nous retrouvons le schéma électrique du premier étage Figure
3.16.

Figure 3.16 – Schéma électrique de la photodiode P-N et du suiveur de tension.

RS représente la résistance série et plus précisément la somme des résistances de contacts
et de la couche N+ ou NWELL. Habituellement, sa valeur est de quelques centaines d’Ohm
(estimée à 500 Ω). RS doit être la plus petite possible afin d’éviter la chute de potentiel au
niveau de la cathode de la photodiode. Cette diminution est possible en travaillant sur le dessin
des masques du circuit.

Rj est la résistance de jonction (shunt resistance). Elle caractérise le courant de fuite dans la
jonction, et doit être la plus grande possible (estimée à 300 MΩ) pour limiter celui-ci.

Cj est la capacité de jonction précédemment calculée, et IPhD le courant de la photodiode.
Ce dernier se décompose, sans tenir compte du bruit pour l’instant, de la manière suivante :

IPhD = IL + Idark (3.37)

IPhD : le courant de la photodiode sous illumination [A],
IL : le courant généré par l’éclairement [A], dépendant du flux lumineux de la source, de
l’efficacité quantique et de l’aire de la photodiode,
Idark : le courant d’obscurité [A] quand la diode est polarisée.

Outre le bruit de Reset et le bruit du suiveur de tension, il existe le bruit de grenaille dont
une des composantes est issue du courant d’obscurité et une autre du courant d’intégration
(courant généré pendant la phase d’intégration dépendant du flux lumineux).
Nous pouvons catégoriser le bruit suivant trois phases [18–20] :
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— Le bruit pendant la phase de Reset,
— Le bruit pendant la phase d’intégration,
— Le bruit dû, entre autres, au suiveur de tension, communément appelé bruit de lecture.

La phase de lecture pour un pixel 3T est la phase durant laquelle l’interrupteur de ligne
envoie la valeur issue de la photodiode sur la colonne sélectionnée. Dans notre cas, bien
qu’il s’agisse d’une phase de pré-lecture, nous pouvons l’apparenter à la phase où il y a
mémorisation des tensions par les échantillonneurs-bloqueurs.

Pendant la phase de réinitialisation (en rappelant l’Equation (3.35) avec une notation
différente), nous avons :

V 2
n,RST = KB × T

CPhD
(3.38)

V 2
n,RST : la tension RMS de bruit pendant la phase de Reset [V 2],
KB : la constante de Boltzmann égale à 1, 38× 10−23 [J ·K−1],
T : la température [K],
CPhD : la capacité effective de la photodiode [F ].

Pendant cette phase, le bruit est majoritairement un bruit thermique. En fin de phase
d’intégration, nous avons :

V 2
n,INT = q × (IL + Idark)

C2
PhD

× TINT (3.39)

V 2
n,INT : la tension RMS de bruit pendant la phase d’intégration [V 2],
IL : le courant généré par l’éclairement [A], dépendant du flux lumineux de la source, de
l’efficacité quantique et de l’aire de la photodiode,
Idark : le courant d’obscurité [A] quand la diode est polarisée,
q : la charge élémentaire égale à 1, 6× 10−19 [C],
TINT : le temps d’intégrations [s],
CPhD : la capacité effective de la photodiode [F ].

Pendant cette phase, le bruit est un bruit de grenaille . Ce bruit s’intègre de la même manière
que le courant généré par le flux lumineux aux bornes de la capacité de jonction.

La contribution en bruit généré par le suiveur de tension se décompose en deux parties, le bruit
thermique de la structure et le bruit en 1

f .

— La tension RMS de bruit thermique ramenée en entrée du suiveur :

V 2
n,th = 4×KB × T ×

(
2

3× gmN2
+ 2× gmN1

3× g2
mN2

)
(3.40)

V 2
n,th : la tension RMS de bruit thermique du suiveur de tension [V 2],
gmN1 : la transconductance du transistor N1 schéma Figure 3.16 [S],
gmN2 : la transconductance du transistor N2 schéma Figure 3.16 [S].
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— La tension RMS de bruit de scintillement ramenée en entrée du suiveur :

V 2
n, 1

f

= 1
COX

×
(

KN × g2
mN1

(W × L)N1 × g2
mN2

+ KN

(W × L)N2

)
× 1
f

(3.41)

V 2
n, 1

f

: la tension RMS de bruit de scintillement du suiveur de tension [V 2],
KN : le coefficient du bruit de scintillement du transistor NMOS lié à la technologie,
COX : la capacité d’oxyde du transistor [F · µm−2],
W : la largeur du transistor [µm],
L : la longueur de canal du transistor [µm],
f : la fréquence considérée [Hz].

La tension de bruit totale, ramenée en entrée, générée par le suiveur de tension est :

V 2
n,totSF,in = V 2

n, 1
f

+ V 2
n,th (3.42)

V 2
n,totSF,in : la tension RMS de bruit total du suiveur de tension [V 2].

La tension RMS totale de bruit de la partie de l’élément photosensible [21] se traduit par :

Vn,totPhD,in =
√(

V 2
totSF,in + V 2

n,INT + V 2
n,RST

)
(3.43)

Vn,totPhD,in : La tension RMS de bruit total de l’ensemble photosensible [VRMS ].

Dans notre cas, en sortie du suiveur de tension, nous retrouvons un échantillonneur/bloqueur
qui génère également du bruit et qui de la même manière que le bruit de Reset est dominé par
le bruit thermique lié à sa capacité. Si nous ne considérons que le bruit thermique du suiveur
ainsi que celui de l’échantillonneur/bloqueur (en négligeant le bruit apporté par le transistor
servant d’interrupteur), pendant la phase d’échantillonnage/blocage en sortie du suiveur de
tension, nous obtenons un bruit égal à :

V 2
n,outSF,th = 2

3 × (gmN1 + gmN2)× (RdsN1||RdsN2)× KB × T
CEB

(3.44)

V 2
n,outSF,th : la tension RMS de bruit thermique en sortie du suiveur de tension aux bornes

de la capacité d’échantillonnage [V 2],
gmN1 : la transconductance du transistor N1 schéma Figure 3.16 [S],
gmN2 : la transconductance du transistor N2 schéma Figure 3.16 [S],
RdsN1 : la résistance drain-source du transistor N1 schéma Figure 3.16 [Ω],
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RdsN2 : la résistance drain-source du transistor N2 schéma Figure 3.16 [Ω],
CEB : la capacité d’échantillonnage (C1 ou C2 sur le schéma Figure 3.5) [F ].

Nous pouvons ainsi déterminer le bruit total en sortie du suiveur de tension juste avant le
circuit de modulation Σ∆, en considérant le bruit amené par l’échantillonneur comme suit :

V 2
n,tot,out =

[
V 2
n,RST + V 2

n,INT + V 2
n, 1

f

]
×G2

SF + V 2
n,outSF,th (3.45)

V 2
n,tot,out : la tension RMS de bruit totale en sortie du suiveur de tension aux bornes de la

capacité d’échantillonage [V 2],
GSF : le gain en tension du suiveur de tension.

Le bruit total en sortie est une superposition de bruits durant les différentes phases de fonc-
tionnement de notre circuit. Le bruit à prendre en considération est le bruit que nous venons
de définir, le bruit généré par le modulateur (hors bruit de quantification) étant moyenné par
le nombre de cycles pendant la durée de son fonctionnement. Une étude intéressante [20]
précise que trop augmenter la taille des transistors du suiveur de tension augmente le bruit
ramené en entrée. Le courant de polarisation de celui-ci joue également un rôle important sur
le bruit et doit être le plus élevé possible. Nous pouvons voir également que le bruit thermique
est inversement proportionnel à la taille des capacités. Un compromis doit être trouvé entre
consommation, intégration et niveau de bruit. Pour finir, le bruit total en sortie est très souvent
ramené en entrée au niveau de la partie photosensible et est exprimé en électron RMS. Pour
ce faire, la formule suivante nous donne l’équivalence :

NEQ =

√
V 2
n,tot,out

CV F
(3.46)

NEQ : l’équivalence du bruit total de sortie ramenée en entrée [e−
RMS].

Il est possible d’évaluer le bruit de notre structure en fonction du nombre d’électrons générés
en entrée, en partant du postulat que le QE est de l’ordre de 50% pour une longueur d’onde
de 550 nm. La réponse électrique du capteur est de 0, 2216 A ·W−1 pour la longueur d’onde
considérée (2.20). Le courant maximal généré par la photodiode est déterminé à environ 20 nA.
Cela implique, avec une aire de pixel de 28, 5×28, 5 µm2, un flux lumineux de 90 nW et donc un
éclairement de 110 W ·m−2. Transformé en Lux, le flux lumineux est environ égal à 75130 Lux
ou 75130 lumen ·m−2, ce qui correspond à un éclairement extérieur en plein soleil.

La valeur moyenne de la capacité de l’élément photosensible est considérée comme fixe et
égale à la valeur moyenne de 115 fF . La capacité de l’échantillonneur-bloqueur est choisie à
352 fF . Le temps d’intégration est estimé à environ 6 µs pour une capacité maximale d’environ
0, 83×106 e−. La tension de bruit thermique en sortie du suiveur de tension V 2

n,outSF,th est égale
à 265, 4 nV 2 avec gmN1 = 18, 37 µS, gmN2 = 17 µS, RdsN1 = 1, 59 MΩ et RdsN2 = 2, 4 MΩ
(3.44). Le flicker noise V 2

n, 1
f

est simulé et est égal à environ 1 µV 2.



3.2. PRÉSENTATION DE L’ARCHITECTURE DE NOTRE PIXEL NUMÉRIQUE 101

En considérant le courant maximale de 20 nA pour TINT = 6 µs et Idark = 2, 6 fA, le
bruit d’intégration V 2

n,INT = 1, 45 × 10−6 V 2 (3.39), V 2
n,RST = 36 × 10−9 V 2 (3.38), et

NEQ = 877 e−
RMS pour une capacité maximale d’environ 0, 83× 106 e− (3.45)(3.46). Cette

valeur correspond à un fort éclairement pour QE = 50%.

Une précision sur le fait que la capacité de l’échantillonneur diminue la bande passante du
premier étage : plus elle est grande et plus la bande passante diminue. Dans notre cas, avec
la valeur spécifiée, nous avons une bande passante estimée de 2 MHz. Cette capacité di-
minue donc le bruit en augmentant sa taille mais affecte négativement la vitesse du pixel.
Si nous restons dans cette configuration, nous pouvons tracer le bruit total en fonction du
nombre d’électrons générés aux bornes de la photodiode pendant l’intégration. Cela corres-
pond à différents niveaux d’éclairements.

Figure 3.17 – Évolution du bruit total en fonction du nombre d’électrons en entrée.

La courbe est calculée pour un temps d’intégration de 6 µs. Pour diminuer les électrons générés,
il suffit d’augmenter le temps d’intégration. Augmenter ce temps entrâıne une baisse du nombre
d’images par seconde. Nous avons fait une estimation de comportement du premier ensemble
de notre circuit. La diminution du bruit entrâıne inévitablement une augmentation de la taille
de certains composants, une baisse de la rapidité et une augmentation de la consommation.
Là encore tout est histoire de compromis et de priorités.
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3.2.3/ Ensemble analogique du circuit

Cet ensemble se compose du double circuit échantillonneur-bloqueur, et du circuit de modula-
tion Σ∆.

3.2.3.1/ Le double échantillonneur-bloqueur

Le circuit est composé d’un circuit échantillonneur-bloqueur pour le signal de référence et d’un
échantillonneur-bloqueur pour le signal utile.

Dans ce circuit, trois interactions indésirables sont à prendre en compte :

3 L’injection de charges. Une petite quantité de charges s’accumule sous la grille du tran-
sistor durant la phase où l’interrupteur NMOS est en mode passant. Au changement de
phase, une partie de ces charges se dirige vers la capacité de stockage, l’autre partie dans
la direction opposée, créant une erreur sur le signal d’entrée. C’est l’effet � injection de
charges �.

3 La traversée de l’horloge. L’effet de la traversée d’horloge est dû aux capacités para-
sites du NMOS (capacité grille-drain et capacité grille-source). Durant la transition de
l’horloge, un couplage capacitif se forme entre les capacités parasites et la capacité de
stockage créant ainsi un � offset � en tension et donc une erreur aux bornes de celle-ci.

3 Le bruit thermique liée à la capacité (présenté précédemment).

Pour minimiser les effets de la traversée de l’horloge et de l’injection de charges, nous avons
utilisé une porte de transmission en tant qu’interrupteur dont le schéma est représenté Figure
3.18.

La porte de transmission est constituée d’un transistor NMOS et d’un transistor PMOS. Les
deux drains sont connectés ensemble, il en est de même pour les deux sources. Le signal de
commande des deux transistors doit être inversé, ce qui nécessite l’utilisation d’un inverseur. Les
deux transistors de la porte de transmission ont une taille minimale pour minorer les capacités
parasites. Le NMOS et le PMOS de l’inverseur ont une longueur de canal (L) identique et
minimale. La largeur de grille (W) du PMOS est trois fois supérieure au W de taille minimale
du NMOS pour compenser la mobilité des porteurs de charge.

Le bruit majoritaire de la capacité de stockage est le bruit thermique. Le bruit de scintillement,
bien que présent, est négligé. Le bruit total s’associe à la tension de sortie de l’échantillonneur-
bloqueur. Les bruits des deux échantillonneurs-bloqueurs sont décorrélés.

Un compromis est fait entre taille, vitesse et bruit. La capacité utilisée est la capacité d’oxyde
du transistor qui a une valeur d’environ 11− 12 fF ·µm−2. La tension appliquée à ses bornes
va malheureusement varier linéairement au cours du temps.

Avec la capacité d’oxyde d’un PMOS, les valeurs élevées varient très lentement, contrairement
aux valeurs inférieures à VTH . Un écart de 30 mV peut être constaté pour les valeurs faibles
entre le début et la fin de la durée du stockage. Pour le NMOS, c’est l’inverse. Pour annihiler
ces variations, un cycle de conversion le plus court possible s’impose.



3.2. PRÉSENTATION DE L’ARCHITECTURE DE NOTRE PIXEL NUMÉRIQUE 103

Figure 3.18 – Circuit double échantillonneur-bloqueur.

Les graphiques Figure 3.19 et Figure 3.20, obtenus par calcul, mettent en évidence l’impact
du bruit par rapport à la taille de la capacité et donc celle du transistor (le PMOS et le NMOS
ont la même valeur pour la capacité d’oxyde).

Figure 3.19 – Variation du bruit thermique en fonction de la capacité.
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Figure 3.20 – Variation du bruit thermique en fonction de la taille du PMOS.

Il apparâıt clairement que la diminution du bruit passe par une taille significative de la capacité,
entrâınant inévitablement une taille significative du transistor, W et L étant égaux. Nous optons
pour une capacité de 352 fF nous donnant un bruit de 108 µVRMS , et pour une taille de
transistor de 5, 6 µm× 5, 6 µm, optimisant ainsi la taille au détriment du bruit et en essayant
de trouver un compromis acceptable entre les deux.
Pour optimiser le dessin des masques finaux, la capacité est scindée en deux capacités en
parallèle de 4 µm× 4 µm.

La consommation du circuit échantillonneur-bloqueur est également un paramètre à ne pas
négliger. Deux composantes expliquent cette consommation :

— La puissance statique liée aux courants de fuite de la capacité et de l’inverseur. Les
courants de fuite sont directement liés au courant surfacique de saturation de jonction des
transistors NMOS et PMOS. Les transistors de l’inverseur étant de petites dimensions,
nous nous intéressons essentiellement au courant de fuite de la capacité.
Le transistor PMOS a un courant surfacique inverse de saturation égal à 1, 014 µA ·m−2

pour cette technologie. La taille du transistor est de 5, 6 µm×5, 6 µm, soit une consom-
mation statique de 0, 032 fA. Quant au transistor NMOS, le courant surfacique inverse
de saturation est de 12, 96 µA ·m−2, soit une consommation statique de 0, 406 fA. Les
consommations sont anecdotiques dans les deux cas.

— La puissance dynamique liée à la commutation des inverseurs. Une des constituantes est
la valeur moyenne dénommée � courant de court-circuit � et l’autre, est le courant de
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commutation. Le courant de court-circuit moyen mesuré de l’inverseur est de 14 aA. Le
courant de commutation de l’inverseur dépend de la capacité de sortie, de la fréquence, de
la tension d’alimentation et du nombre moyen de transitions 0-1 lors d’un cycle d’horloge.
Ce courant est estimé à 500 pA.

La consommation en courant de ce circuit reste négligeable vis-à-vis de l’ensemble du circuit.

3.2.3.2/ Le modulateur Σ∆

Ce type de modulateur est très souvent composé d’un amplificateur opérationnel (AOP ou
ampli-op) pour l’intégration, d’un comparateur et d’un convertisseur CNA 1 bit.

L’AOP permet d’amplifier une différence de tension et de réaliser des opérations mathématiques
comme la dérivation, l’intégration, l’addition, la soustraction etc. Il est également utilisé dans
le filtrage analogique. Dans bien des montages électroniques, son gain boucle ouverte élevé est
synonyme de meilleure précision. Le gain boucle ouverte d’un ampli-op est dépendant du gain
du transistor. Il est souvent nécessaire de multiplier les étages d’amplification. De ce fait, la
taille du circuit et la consommation augmentent.

A partir d’un système d’ordre 2, la stabilité du système devient délicate. En effet, il est nécessaire
d’adjoindre une compensation fréquentielle (ajouts de résistances et/ou capacités pour les pôles
et les zéros de l’amplificateur). S’ajoutent à cela les compensations de l’offset de sortie et des
variations de l’alimentation.

Bien que cela reste un formidable outil, l’amplificateur nécessite une réalisation contraignante.
C’est pourquoi, nous avons décidé de proposer un modulateur Σ∆ n’utilisant pas d’AOP mis
à part pour le comparateur.

3.2.3.2.1/ Présentation du circuit

Le circuit adopté réalise une modulation Sigma-Delta sans ampli-op (sauf pour le comparateur).
Son schéma électrique est présenté Figure 3.21.

Il possède un miroir de courant (P2 et P3), un comparateur cadencé à une certaine fréquence
(fréquence qui équivaut à la fréquence d’échantillonnage d’une structure classique de Sigma-
Delta), deux capacités commutées (C3 et C4), deux interrupteurs (N5 et N6), deux transistors
faisant office de convertisseurs tension-courant (N3 et N4) et deux autres capacités (C5 et
C6). Le fonctionnement est symbolisé Figure 3.22.

Au début de la conversion, les tensions échantillonnées de référence et du signal sont trans-
formées en courant grâce aux transistors N3 et N4 et aux capacités commutées.
Le courant issu de la tension de référence est divisé et une partie est injectée dans la capacité
C5 créant une tension V − à ses bornes, et une partie est recopiée et injectée dans la capacité
C6 grâce au miroir de courant. Le courant issu du signal est quant à lui directement injecté
dans la capacité C6 créant ainsi une soustraction de courant (le sigma du delta-sigma) et
générant ensuite une tension V +.

Le courant de la référence est toujours supérieur au courant issu du signal car la tension de
référence est toujours supérieure ou égale à la tension du signal (la structure est symétrique).
V − est plus petit que V +. Une première comparaison est faite. Le comparateur fonctionne
sur front bas de l’horloge. De plus, quand V − < V +, un 1 logique est envoyé en sortie du
modulateur et un 0 logique est envoyé sur l’interrupteur N5.
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Figure 3.21 – Schéma électrique du modulateur.

Le contraire est réalisé quand V − > V +. A chaque coup d’horloge la tension V − augmente
générant ainsi un nombre de 1 équivalent au nombre de coups d’horloge. Dès que V − ≥ V +,
un 0 est envoyé en sortie et un 1 sur l’interrupteur N5, réenvoyant de ce fait le courant de
référence dans la capacité C5 et donc faisant chuter la tension V −. Ce cycle se répète jusqu’à
la fin du temps de conversion.

Par analogie (cf. Figure 3.22), cela revient à ajouter une quantité de charges dans un seau à
chaque coup d’horloge pour augmenter la tension V − jusqu’à ce qu’elle soit égale à V +. Le
nombre de quantité de charges nécessaire pour y parvenir est comptabilisé et ce pendant toute
la durée du cycle de conversion, sachant que lorsque V − ≥ V +, V − est réinitialisée (le seau se
vide). A noter que la capacité C5 n’est pas indispensable dans le principe de fonctionnement
du circuit. Elle est ajoutée d’une part pour permettre aux signaux V + et V − d’être affectés
de la même manière par la variation de la masse et d’autre part pour lisser le courant.

L’interrupteur N6 est toujours fermé et est rajouté pour avoir une parfaite symétrie du circuit.
Grâce à la contre-réaction du comparateur, le miroir de courant, les capacités commutées et
les transistors N3 et N4, nous avons bien une intégration du signal V − qui se crée, remplaçant
ainsi une intégration avec ampli-op dans une structure standard de convertisseur Σ∆.

Mettre en contre-réaction la sortie du comparateur permet que la charge dans la capacité C6,
moyennée sur le temps, soit une constante lorsque IRef = ISign.
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Figure 3.22 – Fonctionnement du modulateur.

L’équation du système est alors déduite comme étant :

(VRef − VgsN3)× fPHI2 × C3×M
N

= (VSign − VgsN4)× fPHI2 × C4 (3.47)

VRef : la tension de référence [V ],
VgsN3 : la tension grille-source du transistor N3 [V ],
VSign : la tension du signal [V ],
VgsN4 : la tension grille-source du transistor N4 [V ],
C3 : la valeur de la capacité C3 [F ],
C4 : la valeur de la capacité C4 [F ],
fPHI2 : la fréquence d’horloge [Hz],
N : le nombre total de coups d’horloge durant la durée du cycle de conversion,
M : le nombre total d’activations de l’interrupteur N5 pendant la durée du cycle de conversion.

Sachant que C3 = C4 et que M représente le complément à 1 du train d’impulsions en sortie,
l’Equation 3.47 est réécrite comme suit :

(VSign − VgsN4) = (VRef − VgsN3)× N − P
N

(3.48)

P : le nombre de 1 logique du train d’impulsions.
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L’Equation 3.48 permet de déterminer P qui représente de la différence entre le signal de
référence et le signal utile :

P = [VRef − VSign + (VgsN4 − VgsN3)]× N

VRef − VgsN3
(3.49)

Cette équation montre que P est linéaire si le terme (VgsN4 − VgsN3) est supprimé, sachant
que VRef est considérée comme constante et VgsN3 également. Une approche est faite sur la
conception du circuit de sorte que VgsN4 = VgsN3 = VthN . Dans ce cas, l’Equation 3.49 se
transforme en :

P = (VRef − VSign)× N

VRef − VthN
(3.50)

Avec VRef − VthN constant, la linéarité de P est avérée.

Qu’en est-il si VgsN4 , VgsN3 , VthN ? Nous ne connaissons pas la variation de VgsN4 qui est
en fait la variation de VsN4 (tension de la source du transistor N4). Nous savons que VgsN3 et
VRef sont constants. Par contre, VSign et VgsN4 varient en fonction de l’intensité de la lumière.

Figure 3.23 – Variation de P en fonction de la variation de VSign et VgsN4.
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La Figure 3.23 présente la variation de P en fonction de la variation de VSign et VgsN4. La
valeur maximum de VgsN4 est la valeur de VgsN3 et la valeur maximum de VSign est celle de
VRef . Le P maximum est 1023 soit 10 Bits.

P est tracé pour toutes les variations de VgsN4 et de VSign. Nous obtenons un plan, ce qui
confirme l’homogénéité et donc la linéarité de la fonction.

Afin de mâıtriser autant que faire se peut la réponse du convertisseur, nous optons pour la
solution de l’équation 3.50, soit VgsN4 = VgsN3 = VthN .

Si nous traçons P = f(VRef − VSign), d’après l’Equation 3.50, pour N = 1023, VthN =
450 mV , et VSign variant de 0 à VRef , nous obtenons la Figure 3.24. Notre pleine échelle est
atteinte pour VSign = VthN .

Figure 3.24 – P = f(VRef − VSign) théorique pour N = 1023.

Donc la précision théorique du modulateur, et donc du convertisseur, est déterminée par
l’équation suivante :

Pr = VRef − VthN
2X − 1 (3.51)

Pr : précision théorique du comparateur,
X : le nombre de bits désiré.

La précision théorique est de 477 µV pour 10 bits avec un VthN égal à 450 mV et pour VRef
égal à 938 mV .
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Notre système est très dépendant de VthN . L’accroissement de la pleine échelle est possible,
soit en augmentant VRef qui est la tension en sortie du suiveur de tension, soit en diminuant
VthN .

Notre technologie mise en oeuvre propose une couche LVT ou � low Vt �, ce qui engendre
VthN et VthP plus faibles. Cela nous permet de disposer d’une pleine échelle plus grande et
donc de diminuer légèrement la contrainte sur la précision mais au prix d’une augmentation
des courants de fuite.

En se référant à l’Equation 3.49, où VgsN4 , VgsN3 , VthN , le maximum de N est atteint
pour VSign = 2× VgsN3 − VgsN4. La précision est alors déterminée comme suit :

Pr = VRef − VgsN3
2X − 1 (3.52)

L’optimisation du dessin des masques est obtenue avec des capacités commutées de tailles
égales à 4 µm× 4 µm, équivalentes à celles des capacités de l’échantillonneur-bloqueur.

Une fréquence d’horloge de 10 MHz autorise un juste compromis entre la taille du transistor
N4 (et N3), la vitesse et la consommation. En effet, la fréquence augmente la consommation
et le transistor N4 (et N3) fonctionne en régime saturé. Le courant moyen généré par la
capacité commutée C3 (et C4) est donc de 815 nA. Notons que la fréquence de l’horloge
peut être augmentée pour diminuer le temps de conversion mais au prix d’une augmentation
de la consommation.

Afin d’obtenir un Vgs = Vth, les transistors N3 et N4 ont un rapport W
L = 2

3 avec comme
échelle Wmin et Lmin.

Les interrupteurs sont tous de tailles minimales. Le miroir de courant a un W
L = 6

6 avec comme
échelle Wmin et Lmin, ceci afin d’obtenir un compromis équitable entre la taille des transistors
et la précision de la recopie.

Concernant la valeur de C5 et de C6, nous la fixons égale à environ 10 fois la valeur de C3 et
C4, ce qui donne une taille de 13 µm× 13 µm, soit la valeur de 1, 85 pF . Cette valeur peut
sembler élevée, mais elle permet de lisser la tension V +, et donc de gagner en précision. La
tension V + doit rester constante.

3.2.3.2.2/ Présentation du comparateur

Un comparateur possède souvent [22] :
— Un étage d’amplification dont le gain détermine la précision du comparateur, soit le

minimum de variation détectable entre les deux tensions d’entrée.
— Un étage créant une contre-réaction positive, également appelé étage de décision qui

convertit une faible variation de tension en une valeur logique en sortie (0 ou 1) en
déterminant quelle entrée est la plus grande.

— Un étage avec un verrou RS.
Le problème de cette structure est clairement la consommation de l’étage d’amplification qui
est statique. Une bonne sensibilité nécessite souvent un gain élevé. Sont donc apparus les
comparateurs dynamiques dont une architecture parmi d’autres, objet de notre premier choix,
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est présentée Figure 3.25. Cette structure n’a pas besoin d’un courant élevé pour créer un
contre-balancement pendant la phase de décision. Elle présente un bruit de rebond (Kickback
noise) réduit. Celui-ci intervient lors du changement d’état du verrou (deux inverseurs à cou-
plage croisé P6, N12, P7 et N13) qui perturbe le signal d’entrée [12]. L’étude de ce bruit n’a
pas fait de notre part l’objet d’une étude approfondie, la sensibilité et la consommation étant
notre engagement premier.

Figure 3.25 – Comparateur utilisé.

A l’état haut de l’horloge, les sorties V −
OUT et V +

OUT sont tirées vers la masse (GND A). Quand
l’horloge bascule niveau bas, Si V + > V −, et donc VsgP4 < VsgP5, cela conduit à VsdP4 <
VsdP5. Cela a pour conséquence de faire passer, grâce aux deux inverseurs, VsgP6 de V DD A
à GND A et de maintenir VsgP7 à V DD A, sachant que VsgP6 et VsgP7 sont initialement à
V DD A. Nous nous retrouvons donc en sortie avec V +

OUT = V DD A et V −
OUT = GND A.

Si V + < V −, il se produit l’inverse et nous obtenons V +
OUT = GND A et V −

OUT = V DD A.

Le gain est assuré par les tensions VsdP4 et VsgP6. Avec cette structure, un compromis est
réalisé entre la taille des transistors, la consommation et la fréquence de l’horloge. Nous avons
vu précédemment que la fréquence d’horloge est fixée à 10 MHz, ceci afin de limiter le courant
généré par les capacités commutées. Augmenter la fréquence d’horloge, diminue la résistance
équivalente de la capacité commutée et donc augmente le courant dans la branche.

Le Tableau 3.8 reporte les courants et les précisions à chaque basculement d’horloge en fonction
de la taille des transistors, sachant que notre échelle est Wmin,N = 150 nm, Wmin,P =
3 × 150 nm et Lmin,N,P = 130 nm. Tous les transistors sont à Lmin, les PMOS ont tous la
même taille et les NMOS également.
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Taille Courant moyen Courant de pointe Précision

5×Wmin,N,P 489 nA 45 µA 9 mV

7, 5×Wmin,N,P 815 nA 75 µA 6 mV

10×Wmin,N,P 1, 087 µA 100 µA 5 mV

12, 5×Wmin,N,P 1, 3 µA 120 µA 3, 5 mV

15×Wmin,N,P 1, 57 µA 145 µA 3 mV

17, 5×Wmin,N,P 1, 84 µA 170 µA 2, 5 mV

20×Wmin,N,P 2, 22 µA 205 µA 2 mV

22, 5×Wmin,N,P 2, 4 µA 220 µA 1, 9 mV

25×Wmin,N,P 2, 66 µA 245µA 1, 7 mV

27, 5×Wmin,N,P 2, 93 µA 270 µA 1, 5 mV

30×Wmin,N,P 3, 26 µA 300 µA 1, 4 mV

Tableau 3.8 – Conséquences des tailles des transistors sur le comparateur.

La précision du comparateur détermine également la précision du convertisseur. Pour augmenter
la précision, la fréquence peut être baissée mais cela impacterait le temps total de conversion
et donc le nombre d’images/s. Avec cette architecture, la précision passe par la taille des
transistors. Cela revient à augmenter le gain car celui-ci est dépendant de la taille de ces
derniers (cf. Tableau 3.8).

La mémoire RS (ou verrou RS), réalisée avec deux portes NOR, est présente pour supprimer
les pics de courant (glitches) (cf. Figure 3.26) en sortie du comparateur et la porte logique
AND synchronise la sortie de la bascule avec l’horloge.

Les consommations des constituants de la mémoire RS et de la porte AND sont présentées
Tableau 3.9, sachant que cet ensemble est composé de deux portes NOR, d’une porte NAND
et d’un inverseur. Les transistors sont à Lmin avec WP = 3 × 150 nm et WN = 150 nm.
Ces tailles sont choisies pour minimiser la consommation et l’intégration. La consommation
statique est considérée comme négligeable.

Porte logique Icourt−circuit Ipeak Cout Icommutation

NOR1 270 nA 25 µA 732 aF 10 nA

NOR2 348 nA 32 µA 183 aF 2, 75 nA

NAND 143 nA 44 µA 278 aF 4, 19 nA

Inverseur 100 nA 32 µA 0, 0014 pF 210 nA

Tableau 3.9 – Consommation des portes logiques du comparateur.

Le courant de court-circuit, Icourt−circuit, représente la valeur moyenne du courant mesuré en
fonction du temps pendant la phase de transition du PMOS et NMOS. Le courant Ipeak est
la valeur maximale qu’atteint le courant de court-circuit.
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Le courant de commutation est défini comme suit :

Icommutation = α0−1 × fHorloge × Cout × VDD (3.53)

Icommutation : le courant de commutation [A],
α0−1 : le nombre moyen de transitions de la porte logique pendant un cycle d’horloge,
fHorloge : la fréquence de l’horloge [Hz],
Cout : la capacité en sortie de la porte logique [F ],
VDD : la tension d’alimentation.

Figure 3.26 – Exemple de glitches en sortie du comparateur.

La consommation dynamique est la somme des courants de court-circuit et de commutation,
soit 1, 09 µA (1, 65 µW ).

Bien souvent, dans un circuit logique complexe, la composante de commutation est bien plus
problématique que la composante de court-circuit du fait du nombre de transitions de chaque
porte. Dans notre cas, c’est l’inverse, exception faite de l’inverseur qui a une capacité de sortie
un peu plus élevée. Notre nombre moyen de commutations est considéré égal à 1 par cycle
d’horloge.

3.2.4/ Ensemble numérique du circuit

Comme il est précisé antérieurement, nous utilisons un compteur asynchrone en guise de filtre
numérique (Ripple counter). Ce compteur se compose de bascules D et d’un inverseur. Il
est synthétisé grâce au langage VHDL (VHSIC Hardware Description Language). La plate-
forme CADENCE permet de gérer un flot de conception complet analogique mais également
numérique. Nous utilisons les cellules standards proposées dans le � Design Kit � pour le
concevoir. Le schéma est présenté Figure 3.27.
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Figure 3.27 – Schéma du compteur asynchrone.

Le fonctionnement de ce circuit est relativement simple. La période du signal d’entrée est divisée
par deux à chaque passage d’une bascule D. Le nombre de bascules détermine le nombre de
bits désirés.

C’est un circuit compact et simple à mettre en œuvre. Néanmoins l’inconvénient de ce circuit,
outre l’aspect filtrage, est la vitesse d’exécution qui est lente et dépendante du nombre de
bascules (et donc de la résolution). En effet, la fréquence du signal en sortie du compteur est
la fréquence du signal d’entrée divisée par (2n − 1), n étant la résolution. Pour expliciter son
fonctionnement, nous simulons quatre signaux d’entrées différents et montrons les signaux de
sorties résultants (Figure 3.28).

Figure 3.28 – Fonctionnement du compteur asynchrone.
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La figure révèle bien la division par 2 de la période de bit en bit et donc l’effet de décimation.
Un aspect particulier de cette structure est le fait que le compteur mémorise le résultat jusqu’à
ce que le signal de réinitialisation soit envoyé. Si le signal de Reset est global alors les valeurs
numériques de chaque pixel sont stockées et l’information est mémorisée jusqu’à ce que tous
les pixels de la matrice soient lus. La Figure 3.29 montre cette fonctionnalité.

Figure 3.29 – Effet mémoire du compteur asynchrone.

Sur cette figure, un train d’impulsions est simulé à une fréquence de 10 MHz et un signal de
sélection est ajouté pour ne sélectionner qu’une partie du train d’impulsions et ainsi dévoiler
l’effet mémoire.

La consommation du système est simulée. Nous avons une puissance de fuite de 7, 2 nW soit
4, 8 nA, une puissance dynamique de 13, 352 µW soit 8, 9 µA et donc une puissance totale
de 13, 360 µW soit 8, 907 µA.

Ce circuit n’est pas investigué plus avant. L’idée première est de développer une structure
compacte et capable de combiner l’effet filtrage et mémoire sans avoir besoin de rajouter
d’éléments externes. Le choix ainsi fait permet de valider la partie numérique du pixel. Nous
sommes par contre tout à fait conscients que d’autres solutions plus performantes mériteraient
d’être investiguées comme par exemple combiner un filtre plus complexe (filtre RIF, filtre RII,
etc.) avec une mémoire de type SRAM ou bien combiner le compteur avec un filtre numérique
pour améliorer le filtrage.
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3.2.5/ Tableaux comparatifs et positionnement

Il est intéressant de se positionner par rapport aux différentes recherches menées à travers
le monde. Pour ce faire, nous avons sélectionné quelques publications récentes sur les pixels
numériques (Tableaux 3.10 et 3.11) et sur les capteurs d’image CMOS à intégration 3D (Ta-
bleaux 3.12 et 3.13).

En ce qui concerne les capteurs à pixel numérique, la première constatation porte sur la faible
résolution matricielle. Cela s’explique bien souvent par la taille du pixel et/ou par la consom-
mation de celui-ci. En effet, la plupart des circuits offrent des pixels de taille de 30 à 50 µm
de côté [23–28]. Seuls quelques pixels ont des tailles plus compactes avec des pixels d’une di-
zaines de microns de côté [29–34]. Ces deux éléments limitent la résolution spatiale. De ce fait,
le pixel numérique est très souvent utilisé pour des applications très spécifiques. Mise à part
certaines applications comme les rayons X et l’infra-rouge qui utilisent un matériau autre que
le silicium pour la détection et donc nécessite l’ajout d’une couche supplémentaire, le facteur
de remplissage dépasse rarement 40% [26, 27, 29, 30, 34, 35].

Nous remarquons également une résolution de conversion de 8 bits dans la majorité des cas
(sauf pour les applications citées précédemment). Ceci se justifie par le fait que de nombreuses
recherches sont menées sur l’optimisation des circuits avec les éléments les moins complexes
possibles tels que les comparateurs 2T [31] ou encore sur la DRAM 2T [36]. Ceci autorise une
taille du pixel et une consommation moindres, au détriment de la précision de la conversion.
Certains pixels ne possèdent pas non plus les trois fonctionnalités de base à savoir l’acquisition,
la numérisation et la mémorisation afin d’améliorer la consommation et la taille du pixel. Nous
avons souhaité intégrer un maximum de fonctionnalités dans notre pixel.

En nous comparant aux applications spécifiques comme l’infra-rouge et les rayons X, les
résolutions de conversion et les facteurs de remplissage des circuits proposées sont très proches
de notre structure, avec pour notre circuit une taille du pixel meilleure [23, 24, 37]. L’utilisation
de quatre compteurs dans notre architecture entrâıne une consommation plus importante, de
l’ordre de 300 mW au total. Cela suggère, à condition de changer le détecteur photosensible,
que notre circuit est adapté aux applications de type infra-rouge et rayons X.

En dehors de ces applications spécifiques, notre pixel a une taille et une consommation plus
élevées, mais un facteur de remplissage nettement supérieur. Notre pixel est comparativement
doté de plus de fonctionnalités et a une plus grande résolution en sortie des CANs comparé
aux circuits présentés dans [27, 30–34]. La technologie 3D nous apporte la possibilité d’avoir
un excellent compromis entre FF, résolution du CAN, fonctionnalités et taille de pixel.

Intéressons-nous maintenant aux imageurs 3D. La première remarque est que l’utilisation des
technologies 3D touche tous les secteurs de l’imagerie. Cela va des SPADs aux applications
grand public. Il est délicat d’établir une corrélation avec toutes les publications car les perfor-
mances dépendent essentiellement de la résolution de la matrice, du nombre de wafers et du
nombre de pixels par CAN.

Nous retrouvons la même tendance que pour les imageurs planaires, à savoir que les groupes
de pixels par CAN les plus élevés ont une résolution matricielle plus élevée, une résolution
du CAN bien souvent supérieure à 10 bits et une taille de pixel très faible mais un IPS très
faible [38–42]. Ces groupes-ci sont clairement destinés à des applications grand public tels les
smartphones.
Si nous nous comparons aux circuits ayant une configuration similaire, à savoir un groupe très
restreint de pixels par CAN, nous remarquons qu’il y a des compromis à faire [43–46]. Pour une
résolution identique, si une taille de pixel vraiment faible est privilégiée, le FF est diminué ou
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des fonctionnalités sont ajoutées. Pour un même FF, augmenter la résolution du CAN, entrâıne
une augmentation de la taille du pixel. Au contraire recourir à de nouvelles fonctionnalités, pour
une taille de pixel raisonnable, diminue la complexité de la conversion et donc sa résolution.

Dans notre cas, nous optons pour un compromis entre précision, fonctionnalités (structure
complète de convertisseur niveau pixel), vitesse, taille de pixel et facteur de remplissage. Nous
obtenons une taille de pixel raisonnable (32, 5 µm × 32, 5 µm), tout en ayant une résolution
correcte (10 bits espérés) du CAN avec un nombre d’IPS estimé égal ou supérieur à 900. Notre
circuit n’est résolument pas adapté au grand public, et plutôt réservé pour des applications
spécifiques où la précision prévaut sur la taille du pixel. Notre structure offre un mode de lecture
permettant de travailler avec un voisinage de pixels et est adapté à différents algorithmes de
traitement d’images. Les points forts de notre structure sont le facteur de remplissage et la
résolution de la conversion. Cette architecture offre une taille de pixel raisonnable pour un pixel
numérique. Soulignons que le circuit de conversion est entièrement niveau pixel. Par contre,
notre structure possède un nombre d’IPS moyen et la consommation est élevée. Toutefois,
nous avons trouvé un juste compromis entre rapidité, résolution et taille.
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ré

qu
en

ce
ou

M
od

ul
at

io
n

de
fr

éq
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à
7,

8
ip

s
SN

R
:

26
dB

Tableau 3.10 – Quelques papiers récents sur les DPS planaires .
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rô
le

+
SR

A
M

7
+

4
bi

ts

12
05

,4
7

bi
ts

s.
o.

11
1,

2
m
W

au
to

ta
l

à
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té
MO

M
+

co
mp

ara
teu

r+
co

mp
teu

rh
yb

rid
e

82
,5%

2
18

0m
W

au
tot

al
7,5

12
bit

s

Tableau 3.12 – Quelques papiers récents sur les imageurs 3D.
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Tableau 3.13 – Quelques papiers récents sur les imageurs 3D (Suite).
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Ce chapitre traite des tests réalisés sur notre structure. Il s’agit de simuler les principales
caractéristiques de notre convertisseur niveau pixel. Dans un premier temps, nous présentons
les résultats relatifs aux caractéristiques statiques de la modulation. Nous enchâınons sur les
résultats des caractéristiques dynamiques et essentiellement sur la FFT du signal de sortie
du modulateur. Pour compenser l’absence de structure physique, nous avons reconstitué des
images tests en fonction de la réponse de notre structure et les avons comparé aux images
tests originales.

4.1/ Performances statiques du modulateur

Il s’agit de vérifier l’impact de la précision du comparateur et la linéarité de la courbe de sortie
du modulateur.

4.1.1/ Impact de la précision du comparateur

La précision du comparateur ne donne pas directement la précision du convertisseur mais est
liée à celle-ci. Pour être le plus efficace possible, le comparateur doit détecter une différence
de tension entre V + et V − la plus petite possible (cf. Figure 3.21). A chaque coup d’horloge,
V − augmente de quelques de millivolts.

129
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Notre simulation démarre pour une précision de 6 mV , soit une taille de transistors de 7, 5×
Wmin,N,P . La précision dépend du gain de la structure, donc du gain des transistors et donc
de la taille de ceux-ci. Plus la taille des transistors est élevée, plus le gain de la structure est
élevé et donc plus la précision du comparateur est petite. La simulation est réalisée pour une
variation du signal d’entrée de 500 µV aux dimensions du circuit précisées ci-avant. La tension
VSign varie de 0 à VRef = 938 mV , VRef étant constant pendant la durée de la simulation.
Le nombre total de cycles est de 1023, soit une résolution de 10 bits. Le premier résultat est
montré Figure 4.1.

Cette première simulation nous enseigne que :

— La linéarité est effective sur une plage définie, sachant que l’éclairement est d’autant
plus grand que VRef − VSign est grand.

— Cette linéarité s’efface à mesure que VSign s’approche de VthN . Après la valeur théorique
de la pleine échelle, le nombre de codes forme un plateau et tend vers 1023. La pleine
échelle est décalée car VgsN3,N4 n’est pas exactement égal à VthN .

— Des sauts de code de grandes tailles apparaissent, dus à l’imprécision du comparateur.
La Figure 4.2, zoom de la partie linéaire de la courbe Figure 4.1, précise ces sauts de
code.

Figure 4.1 – P = f(VRef − VSign) simulé pour N = 1023 et une précision du comparateur
de 6 mV .

En faisant abstraction de la précision du convertisseur, la linéarité semble relativement bonne.
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Le nombre maximal de codes de la partie linéaire est de 900 (au lieu de 1023), soit environ
88% du nombre maximal souhaité.

Figure 4.2 – Zoom sur la partie linéaire de P = f(VRef − VSign) simulé pour N = 1023
avec une précision du comparateur de 6 mV .

La même courbe est tracée pour différentes précisions et donc, comme vu précédemment, pour
différentes tailles des transistors du comparateur (Figure 4.3).

Figure 4.3 – P = f(VRef − VSign) simulé pour N = 1023 pour différentes précisions du
comparateur.
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La Figure 4.3 confirme que la linéarité est semblable quelle que soit la taille des transistors du
comparateur.

Figure 4.4 – Zoom sur la partie linéaire de P = f(VRef − VSign) simulé pour N = 1023
pour différentes précisions du comparateur.

La Figure 4.4, quant à elle, montre que les sauts de codes diminuent à mesure que la précision
du comparateur s’améliore, ce qui est logique dans la mesure où la décision du comparateur
dépend de sa précision.

Pour vérifier la linéarité d’une courbe d’un point de vue statique, des métriques existent dans le
monde des convertisseurs et qui sont la non linéarité différentielle et la non linéarité intégrale. Il
en existe d’autres comme la monotonie, l’erreur de gain ou l’erreur de décalage (offset). Nous
nous focalisons sur les deux premières.

3 La non linéarité différentielle ou DNL (Differential Non Linearity) concerne les différences
de tension de chaque changement de code. Elle est idéalement égale à la valeur d’un bit
de poids faible ou LSB (Least Significant Bit) pour chaque code. Elle s’exprime en % de
LSB.

3 La non linéarité intégrale ou INL (Integral Non Linearity) représente la différence entre
la courbe d’un système et la droite idéale qui passe le plus près possible de l’ensemble
de ses points. Elle s’exprime également en % de LSB.

Pour déterminer l’INL, nous soustrayons la partie linéaire de la courbe issue de la simulation
à sa courbe de tendance (courbe idéale). Pour déterminer la DNL, le calcul n’est pas aussi
immédiat. En effet dans nos simulations nous faisons varier la tension d’entrée par pas de
500 µV et nous visualisons le signal de sortie. Avec le signal nous comptabilisons via un
programme le nombre d’états hauts, ce qui correspond à notre code. Or la DNL est déterminée
en fonction de la différence de tensions correspondant à un code et non l’inverse. Pour pallier au
problème, nous faisons une interpolation de notre courbe en fixant les codes et en déterminant
les tensions correspondantes. L’Equation 4.1 est ensuite appliquée pour chaque point de la
courbe, à l’exception du premier.
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DNL(i) = (VRef − VSign)i+1 − (VRef − VSign)i
VLSBideal

− 1 (LSB) (4.1)

VLSBideal : la tension du bit de poids faible [V ].

Notre tension de LSB est calculée comme étant la valeur maximale de notre pleine échelle de
la partie linéaire de la courbe de simulation divisée par la valeur maximale du code associé.
Nous obtenons un LSB de 606 µV . Bien que les calculs du DNL et INL soient réalisés sur
la partie linéaire de notre courbe, les valeurs du décrochement nous donnent une information
supplémentaire sur l’intensité de l’éclairement du pixel.

INL et DNL sont comparées pour différentes précisions du comparateur en commençant par la
précision de 6 mV , soit 7, 5×Wmin,N,P . Les différentes courbes sont réalisées avec l’aide du
logiciel MATLAB.

La Figure 4.5 montre le résultat de l’interpolation obtenue (courbe rouge) et le résultat de
notre simulation (courbe bleue). Les deux courbes sont presque totalement superposées, ce qui
démontre la validité de l’approche. Les autres courbes interpolées pour les différentes précisions
sont présentées en annexe B.

Figure 4.5 – Interpolation (en rouge) de notre courbe de simulation (en bleue) pour un
comparateur avec précision simulée de 6 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).

Nous obtenons un résultat issu de l’interpolation plus que satisfaisant car très proche de la
réponse de notre système simulé. Le très faible écart est dû au pas de variation de la tension
d’entrée qui est de 500 µV .
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Le DNL et l’INL obtenues sont présentées respectivement Figure 4.6 et Figure 4.7.

Figure 4.6 – DNL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 6 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).

La DNL indique 66 valeurs supérieures ou égales à 1 LSB. Nous avons donc un nombre non
négligeable de codes manquants. La valeur maximale est de 14,36 ce qui correspond à la marche
importante aux alentours du code 511 (cf. Figure 4.5).

Figure 4.7 – INL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 6 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).

L’INL nous donne une erreur relative. La valeur maximale de l’écart entre notre réponse et sa
courbe de tendance est d’environ 18 et la valeur minimale est de -7,5. Cela signifie que l’erreur
relative aux extrémums est respectivement de +2% et − 0, 8%. L’évolution de la DNL et de
l’INL révèle que la précision de 6 mV du comparateur n’est pas suffisante. Il est nécessaire
d’augmenter la taille de ses transistors.
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Nous poursuivons notre étude avec une précision de 2, 5 mV représentant une taille de 17, 5×
Wmin,N,P . Rappelons que la correspondance précision/taille est déterminée par simulation. La
détermination de la courbe de tendance et son équation permettent la construction de la Figure
4.8 .

Figure 4.8 – P = f(VRef − VSign) simulé (en bleu) pour N = 1023 et une précision du
comparateur de 2, 5 mV et sa courbe de tendance (en rouge).

Les sauts de code sont de moindres tailles, néanmoins il est nécessaire de qualifier la linéarité
de cette courbe. DNL et INL sont présentées respectivement Figures 4.9 et 4.10.

Figure 4.9 – DNL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 2, 5 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).
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DNL précise 44 valeurs supérieures ou égales à 1 LSB, avec une valeur maximale de 3,9 au
lieu de 14,36.

Figure 4.10 – INL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 2, 5 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).

L’erreur relative passe de +2% /−0, 8% à +0, 68% /−0, 66%, ce qui est une nette amélioration.

Une dernière linéarité est simulée avec une taille élevée de 30×Wmin,N,P , donnant une précision
de 1, 4 mV , afin de vérifier les limites de la précision vis-à-vis de la linéarité. La courbe de
tendance est présentée Figure 4.11.

Figure 4.11 – P = f(VRef − VSign) simulé (en bleu) pour N = 1023 et une précision du
comparateur de 1, 4 mV et sa courbe de tendance (en rouge).
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La même remarque peut être émise au sujet des sauts de code de moindre taille sur la courbe
simulée mais il est délicat de statuer sur le fait qu’elle soit meilleure ou pas vis-à-vis de celle
avec un comparateur de précision de 2, 5 mV . DNL et INL sont présentées respectivement
Figures 4.12 et 4.13.

Figure 4.12 – DNL de la réponse du système pour un comparateur avec précision simulée
de 1, 4 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).

La DNL montre 43 valeurs supérieures ou égales à 1 LSB, au lieu de 44 précédemment. La
valeur maximale est de 3,5.

Figure 4.13 – INL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 1, 4 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).

L’erreur relative passe de +0, 68% /− 0, 66% pour une précision de 2, 5 mV , à +0, 44% /−
0, 66% pour une précision de 1, 4 mV . L’amélioration n’est pas suffisamment significative par
rapport à l’augmentation notoire de la taille des transistors.

Les courbes DNL et INL apportent de réelles informations entre précision et linéarité. Si la
précision de 6 mV est nettement insuffisante, le gain en terme de linéarité n’est pas significatif
entre une précision de 2, 5 mV et 1, 4 mV , au prix d’une taille de transistor 2 fois supérieure
et une consommation électrique plus élevée.
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Le meilleur compromis est une taille de transistor de 17, 5 ×Wmin,N,P . Le dimensionnement
minimal de notre circuit et un courant le plus faible possible entrâınent inévitablement des
codes manquants pour une résolution de 10 bits. Toutefois, aucun système n’est totalement
parfait et les résultats obtenus sans être idéaux sont acceptables et encourageants.

4.1.2/ Impact des capacités internes du modulateur sur la linéarité

En fonction de la fréquence, les capacités commutées C3 et C4 (Figure 3.21) fixent le courant
injecté dans la branche. La taille de ces capacités est primordiale mais doit être inférieure à
celle des capacités C5 et C6. Si normalement le ratio capacité/capacité commutée n’a pas trop
d’importance à condition d’être supérieur à 1, celui-ci influe sur la linéarité et sur la précision
de notre système. Le ratio est également dépendant de la fréquence de fonctionnement.

Nous optons pour un rapport 10 entre C4 et C6 (et donc C3 et C5) car cela semble être le
juste compromis entre taille de la capacité et la précision. Pour vérifier notre hypothèse, une
simulation est effectuée avec un ratio proche de 5, équivalent donc à une taille de capacité
de 9 × 9 µm2 pour C5 et C6, avec une précision du comparateur de 2, 5 mV . Cette taille
de capacité représenterait une amélioration significative sur la taille finale du pixel. De plus,
d’autres simulations ont été réalisées sur différentes tailles entre les deux tailles citées ci-dessus
mais elles n’ont pas été suffisamment concluantes.

La DNL et l’INL de la simulation sont présentées respectivement Figures 4.15 et 4.16. Le
résultat de la simulation avec sa courbe de tendance apparait Figure 4.14. La simulation est
effectuée dans les mêmes conditions que celles présentées précédemment et la linéarité est
comparée sur la même pleine échelle.

Figure 4.14 – P = f(VRef − VSign) simulé (en bleu) et sa courbe de tendance (en rouge)
pour N = 1023, avec une précision du comparateur de 2, 5 mV et une taille de capacité de
9× 9 µm2.
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Nous constatons une perte de linéarité et de précision. Pour la même pleine échelle, le code
maximal passe de 900 à 881.

Figure 4.15 – DNL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 2, 5 mV pour une résolution de 10 bits et une taille de capacité de 9× 9 µm2.

Pour la DNL, le nombre de valeurs supérieures ou égales à 1 passe de 44 à 58. Nous avons une
augmentation du nombre de codes manquants.

Figure 4.16 – INL de la réponse du système pour une précision simulée du comparateur de
2, 5 mV , une résolution de 10 bits et une taille de capacité de 9× 9 µm2.

L’erreur relative augmente également. Cela peut s’expliquer par le fait que la tension V +

oscille au lieu d’être constante, oscillation provoquée par les circuits commutés. L’oscillation
est d’autant plus grande que la capacité est petite avec notre fréquence de fonctionnement.
La taille de la capacité est essentielle car elle est un des éléments le plus imposants dans notre
circuit et détermine la taille finale du pixel.

Pour ne pas perdre en précision, nous devons opter pour une taille supérieure à 9 × 9 µm2,
ce qui augmente la taille du pixel et la consommation par le biais des courants de fuite. Nous
choisissons une taille de 13×13 µm2 favorisant dans ce cas la précision. En effet, nous obtenons
une meilleure DNL et une meilleure INL (cf. Figures 4.9 et 4.10) avec cette dernière. Le courant
de fuite associé à chaque capacité est de 2, 2 nA.
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4.1.3/ Influence des capacités de l’échantillonneur-bloqueur sur la
linéarité

Les premières simulations sont accomplies sur l’échantillonneur-bloqueur (E-B) (cf. Chapitre 3)
avec capacités PMOS. Malgré un temps de conversion relativement faible, 112, 3 µs pour N =
1023 (nonobstant le temps du filtrage), la tension aux bornes des capacités varient linéairement
durant la conversion.

Figure 4.17 – Courbes du modulateur avec l’échantillonneur-bloqueur (capacité PMOS) et
sans.

Figure 4.18 – Partie linéaire des courbes du modulateur avec l’échantillonneur-bloqueur
(capacité PMOS) et sans.
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Nous constatons que la meilleure linéarité possible de la courbe est obtenue pour un nombre
de code maximal de 747. Ceci s’explique par une perte de linéarité plus rapide. Les variations
des tensions de référence et du signal peuvent donc être une complication si elles sont trop
importantes. Une correction possible est la diminution du temps de conversion en augmentant
la fréquence d’horloge. Le problème avec notre structure réside dans le comparateur car pour
augmenter la fréquence et garder la même précision, il faut augmenter significativement les
tailles des transistors le composant. La DNL et l’INL sont représentées dans les figures suivantes.

Figure 4.19 – DNL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision de
2, 5 mV simulée pour une résolution de 10 bits avec les échantillonneurs-bloqueurs.

La DNL varie entre +2, 1 et −0, 73 au lieu de +3, 5 à −0, 8. Si le saut maximal de codes
est moins important, le nombre de codes manquants augmente significativement. Sur la partie
linéaire du modulateur avec échantillonneur-bloqueur doté de capacités PMOS, le nombre de
valeurs supérieures ou égales à 1 LSB est de 25.

Figure 4.20 – INL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
de 2, 5 mV pour une résolution de 10 bits avec les échantillonneurs-bloqueurs.

Une seconde série de simulations est réalisée en utilisant comme capacité un NMOS. Nous
obtenons la courbe en sortie Figure 4.21
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Figure 4.21 – Courbes du modulateur avec l’échantillonneur-bloqueur (capacité NMOS) et
sans.

Figure 4.22 – Partie linéaire des courbes du modulateur avec l’échantillonneur-bloqueur
(capacité NMOS) et sans.

Nous constatons l’apparition d’un décalage. La courbe verte reporte la fonction de sortie avec
uniquement le modulateur. La variation des tensions de référence et du signal n’a pas beaucoup
d’importance en soit. Ce qui est primordial, c’est que l’écart entre les deux reste constant.
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Autrement dit, il faudrait que la variation soit la même pour les deux, quelle que soit la tension
en entrée de l’échantillonneur-bloqueur. Or ce n’est pas le cas. Avec un NMOS comme capacité,
les tensions élevées décroissent plus rapidement que les faibles tensions. Avec un PMOS, c’est
l’inverse. Ceci explique qu’il y ait un offset pour les faibles tensions avec une capacité NMOS
et pas avec le PMOS.

La DNL et l’INL sont montrées Figure 4.23 et Figure 4.24 après correction du décalage.

Figure 4.23 – DNL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision
simulée de 2, 5 mV pour une résolution de 10 bits avec les échantillonneurs-bloqueurs (capacité
NMOS).

Par comparaison, nous obtenons une meilleure variation de la DNL avec une capacité avec
tansistor NMOS vis-à-vis d’une capacité avec transistor PMOS. La valeur maximale,quant à
elle, diminue et est de +1, 3. Le nombre de valeurs supérieures ou égales à 1 LSB est de 31.

Figure 4.24 – INL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision si-
mulée de 2, 5 mV pour une résolution de 10 bits avec les échantillonneurs-bloqueurs (capacité
NMOS).

La variation de l’INL est presque symétrique jusqu’aux alentours du code 747. Globalement, la
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linéarité est meilleure avec l’échantillonneur avec capacité NMOS. L’offset peut être quantifié
et donc compensé par post-traitement comme souvent dans le domaine du capteur d’image
et de manière générale en micro-électronique. Nos échantillonneurs-bloqueurs ont donc pour
capacité de stockage, la capacité d’oxyde des transistors NMOS.

4.2/ Performances dynamiques du modulateur

L’analyse du comportement statique de notre structure précise quatre grandeurs qualifiant la
linéarité, soient l’erreur d’offset, l’erreur de gain, le DNL et l’INL.

Plusieurs auteurs au travers de leur(s) publication(s) font état de leur vif intérêt pour l’analyse
du comportement dynamique d’une structure afin de caractériser sa linéarité. Les grandeurs
dynamiques incriminées sont le rapport signal sur bruit ou SNR (Signal to Noise Ratio), le
signal sur bruit avec distorsions ou SINAD (Signal to Noise And Distorsion Ratio), le taux de
distorsion harmonique ou THD (Total Harmonic Distorsion), la plage dynamique exploitable
ou SFDR (Spurious Free Dynamic Range) utile pour les systèmes en télécommunication et le
nombre effectif de bits ou nombre de bits vrais ou ENOB (Effective Number Of Bits).

L’analyse se fait donc d’un point de vue fréquentiel. Il s’agit de stresser notre modulateur avec
une sinusöıde la plus pure possible à une fréquence donnée pour étudier le comportement du
signal de sortie. Celui-ci est analysé avec une transformation de Fourier rapide ou FFT (Fast
Fourier Transform). Un fenêtrage de pondération est appliqué afin de rendre le calcul de la FFT
plus approprié. Nous optons pour la fenêtre � Blackman-Harris �. Cette fenêtre permet une
bonne précision sur l’amplitude des harmoniques mais également une bonne précision sur le
plafond de bruit. Nous réalisons une première simulation avec un signal sinusöıdal de fréquence
152,587 Hz soit 65536 fois moins que notre fréquence d’horloge. Le nombre de périodes est
fixé à 30 pour augmenter le nombre de points de la FFT, et donc sa précision. Le nombre total
d’échantillons est de 65536× 30. L’amplitude du signal, égale à 96% de 0,5 VPP , est calibrée
de sorte à se positionner sur la partie linéaire de la courbe P = f(VRef − VSign). Rappelons
que notre pleine échelle n’est pas VRef mais VRef − VthN . Nous obtenons la FFT présentée
sur la Figure 4.25.

La simulation est réalisée avec le logiciel CADENCE et la FFT est calculée avec le logiciel
MATLAB. La forme de la courbe est caractéristique d’un Sigma-Delta du 1er ordre. Le bruit
est rejeté en haute fréquence et sa pente est d’environ 20 dB/dec (1er ordre). Nous pouvons
estimer le plafond de bruit dans la bande utile à environ −120 dB.

Après avoir tracé la FFT du train d’impulsions de sortie, le calcul du THD est le suivant :

THD(dB) = 20× log10


√
A2

2 + . . .+A2
n

A1

 (4.2)

A1 : la valeur RMS de l’amplitude du fondamental [V ],
A2 : la valeur RMS de l’amplitude du deuxième harmonique [V ],
An : la valeur RMS de l’amplitude du nième harmonique [V ].

Notre THD est calculé sur les 6 premiers harmoniques car ce sont les plus significatifs. Le THD
est égal à −45, 09 dB.
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Figure 4.25 – FFT du train d’impulsions de sortie en fonction d’un signal sinusöıdal de
152,587 Hz.

Le SNR est déterminé à partir de la Figure 4.25. Pour y parvenir, il suffit de définir le plafond
de bruit NP (en dB si la FFT est tracée en dB) et soustraire le gain (en dB) obtenu lors du
procédé de calcul de la FFT à savoir :

QN (dB) = NP (dB) + 10× log10
(
M

2

)
(4.3)

QN : la valeur RMS du niveau de bruit de quantification [dB],
NP : le plafond de bruit obtenu après le procédé de la FFT [dB],
M : le nombre d’échantillons de la FFT.

La valeur du SNR est égale à la valeur de la pleine-échelle du signal du convertisseur (en dB),
soit 0 dB, moins la valeur de QN . Le plafond de bruit est la sommation de la valeur théorique
du SNR et de la valeur RMS du niveau de bruit de quantification en dB, soit :

NP (dB) = (6, 02×N + 1.76 dB) +QN (dB) (4.4)

N : la résolution du convertisseur [bit].

Le SINAD est calculé comme suit :
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SINAD = −10× log10
(
10
−SNR

10 + 10
−T HD

10
)

(4.5)

SINAD : le signal sur bruit avec distorsions [dB].

Si l’utilisation de la pleine-échelle du signal est effective, le nombre de bits vrais (ENOB) est
défini comme suit :

ENOB = SINAD − 1, 76 dB
6, 02 (4.6)

ENOB : le nombre effectif de bits [bit].

Si l’utilisation la pleine-échelle du signal n’est pas avérée, alors le nombre de bits vrais (ENOB)
est :

ENOB =
SINAD − 1, 76 dB + 20× log10

(
AP E
Ain

)
6, 02 (4.7)

APE : la valeur RMS de l’amplitude de la pleine échelle [V ],
Ain : la valeur RMS de l’amplitude du signal d’entrée [V ].

Notre signal a une amplitude d’environ −13, 28 dB. Avec un plafond de bruit de −120 dB,
cela donne un SNR d’environ 60 dB en considérant la pleine échelle à 0 dB. Le SFDR est
de 45, 56 dB, ce qui est peu. Dans notre cas, le SFDR n’est pas une mesure critique. Il le
serait dans un système audio ou en télécommunication. Par contre un SFDR faible annonce
inévitablement un ou plusieurs harmoniques élevés, ce qui se vérifie. Le deuxième harmonique
est très élevé signifiant une dissymétrie du train d’impulsions de sortie par rapport à la sinusöıde
d’entrée. Pour une même valeur de la sinusöıde, nous pouvons avoir un nombre d’impulsions
légèrement différent. Cela montre également une irrégularité de la forme de l’INL. Une si
forte distorsion s’explique par la qualité de l’intégration du modulateur Sigma-Delta. En effet,
travailler à faible taille de transistor offre des avantages comme une meilleure intégration et
consommation mais rend le circuit bien plus sensible aux différentes variations car le gain est
diminué. Nous utilisons également un simple miroir de courant. Améliorer celui-ci, au prix
de l’ajout de transistors, pourrait améliorer la recopie du courant et donc probablement, la
qualité de l’intégration du modulateur, entrainant une diminution de la distorsion. Au final,
nous obtenons une valeur de SINAD de 44, 95 dB et donc un ENOB de 7,2 bits. Notons qu’en
considérant uniquement le SNR, c’est à dire sans tenir compte des harmoniques correspondant
au calcul du nombre de bits théorique, nous obtenons 9,67 bits de résolution.

Pour montrer l’effet du compteur en tant que filtre, l’Equation 3.23 est appliquée à la FFT.
Nous observons le résultat Figure 4.26.



4.2. PERFORMANCES DYNAMIQUES DU MODULATEUR 147

Figure 4.26 – FFT filtrée du train d’impulsions de sortie en fonction d’un signal sinusöıdal
de 152,587 Hz.

Nous constatons que le bruit en haute fréquence est filtré. Pour compléter notre étude,
nous évaluons également une FFT dans des conditions identiques avec un signal d’entrée de
fréquence 1,22 kHz et un nombre de périodes fixé à 60 (pour avoir un nombre d’échantillons
suffisant), soit un nombre total d’échantillons de 8192× 60. Il en résulte la Figure 4.27.

Figure 4.27 – FFT du train d’impulsions de sortie en fonction d’un signal sinusöıdal de 1,22
kHz.

Nous obtenons un THD de 44, 98 dB, un plafond de bruit d’environ −115 dB, un SNR
d’environ 61 dB, un SINAD de 44, 87 dB et enfin, un ENOB de 7,2 bits. Les résultats sont
très proches de la simulation précédente.

Pour conclure, bien que nous possédons une bonne linéarité de la courbe de sortie du mo-
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dulateur, une attention doit être portée sur les distorsions de notre système car elles nuisent
significativement à la résolution finale de notre pixel.

4.3/ Performances de notre structure sur des images
réelles

Nous souhaitons confronter le pixel développé à de vraies images. Pour cela, nous faisons
l’hypothèse d’avoir une matrice de pixels parfaitement identiques auxquels nous appliquons un
signal d’entrée dont la valeur provient d’une image existante. Cette approche nous permet de
comparer les images d’entrée avec les images produites par notre capteur simulé.

4.3.1/ Détermination du nombre de cycles pour différentes
résolutions

De prime abord, nous complétons l’étude de la linéarité du système pour différentes résolutions
(8 bits, 9 bits et 10 bits). Il s’agit d’estimer le nombre de cycles approprié permettant d’obtenir
la meilleure linéarité entre 0 et la valeur maximale désirée (255, 511 et 1023). Pour y parvenir,
nous vérifions le rapport des coefficients directeurs de chaque droite pour différentes résolutions.
S’ils sont proportionnels, il nous sera facile d’estimer le nombre de cycles nécessaires pour
optimiser la linéarité.

Les simulations sont effectuées dans les mêmes conditions à savoir un pas de simulation de
500 µV et une horloge de 10 MHz. Nous avons commencé par un nombre de cycle égal à
255 puis 511 et enfin, 1023. Nous obtenons les courbes Figure 4.28.

Figure 4.28 – Différentes courbes de sortie de notre système pour différents nombres de
cycles.

Seule la partie linéaire des courbe est tracée. Sont affichés sur le graphique le coefficient de
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la courbe de tendance de chaque courbe, le coefficient de détermination associé, et enfin la
valeur maximale du code de la partie linéaire.

Figure 4.29 – Différentes courbes de sortie de notre système pour différents nombres de
cycles (bis).

Le premier jeu de courbes nous précise deux points. Le premier est qu’il y a proportionnalité
des coefficients directeurs. En effet, dès que le nombre de cycles est multiplié par deux, le
coefficient directeur est multiplié par deux. Le deuxième est que l’ordonnée à l’origine est
également multipliée par deux lorsque le nombre de cycles est multiplié par deux. Cela signifie
que le décalage en tension est le même quel que soit le nombre de cycles. Nous pouvons donc
facilement le compenser par la suite.

Néanmoins dans chaque cas la valeur maximale du code est inférieure à la valeur du nombre
de cycles. Cela confirme que l’obtention du code souhaité dans la partie linéaire de la courbe
passe par l’augmentation du nombre de cycles et donc du temps de conversion. Les courbes
précédentes sont reprises de sorte à ce que les nombres de codes de 8, 9 et 10 bits soient dans
la partie linéaire. Nous obtenons les courbes Figure 4.29.

Nous pouvons établir les mêmes remarques que précédemment au sujet de la proportionnalité.
Grâce à celle-ci, nous avons défini que 8 bits (i.e. une valeur max de 255) dans la partie linéaire
nécessitent 347 cycles, 9 bits (i.e. une valeur max de 511) nécessitent 696 cycles et 10 bits
(i.e. une valeur max de 1023) nécessitent 1401 cycles. Cette augmentation est causée par la
perte de linéarité et donc par un défaut de gain de notre système.

4.3.2/ Simulations avec des images tests pour différentes
résolutions

Nous avons une idée significative du nombre de cycles nécessaires pour les différentes
résolutions. Afin d’avoir un visuel sur la qualité de la modulation, autres que les caractéristiques
déjà évoquées, nous confrontons la réponse en sortie du modulateur à deux images noir et
blanc :
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— Image de 8 bits non-compressée, codée sur 255 niveaux de gris par échantillon et
possédant 1024 × 1024 pixels (Figure 4.30).

Figure 4.30 – Image de test de 8 bits.

— Photo de 16 bits non-compressée, codée sur 65536 niveaux de gris par échantillon et
possédant 1539 × 1024 pixels (Figure 4.31).

Figure 4.31 – Photo réelle de bureau de 16 bits.

Pour chacune de ces images, nous voulons reconstruire l’image selon la réponse en sortie de
notre système, puis comparer l’image ainsi obtenue à l’image initiale. Il existe deux métriques
souvent utilisées pour comparer la qualité de deux images : le PSNR (Peak Signal-to-Noise
Ratio) et le SSIM (Structural SIMilarity) [1–3]. Le PSNR est une mesure de distorsion de pixel
à pixel tandis que le SSIM est une mesure de similarité entre fenêtrages d’une même image ou
de deux images différentes.
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Entre deux images de dimension v × h, le PSNR est calculé de la façon suivante :

PSNR = 10× log10

(
NG2

EQM

)
(4.8)

PSNR : le rapport signal sur bruit maximal [dB],
NG : la valeur maximale du niveau de gris de l’image.

Avec,

EQM = 1
v × h

v−1∑
i=0

h−1∑
j=0

(IA (i, j)− IRef (i, j))2 (4.9)

EQM : l’erreur quadratique moyenne,
IA : l’image A,
IRef : l’image de référence.

Le principe du SSIM est de déterminer une potentielle dégradation d’une image à l’autre
en fonction de l’environnement local du défaut. Elle est composée de trois termes : lumi-
nance, contraste et contours. Elle est calculée sur plusieurs fenêtrages d’une image. Entre deux
fenêtrages d’une image, F1 et F2, chacun de taille identique h× h, sa formule est :

SSIM (F1, F2) = l (F1, F2)× c (F1, F2)× s (F1, F2) (4.10)

SSIM (F1, F2) : la mesure de similarité entre F1 et F2 variant entre 0 et 1,
l (F1, F2) : le terme de luminance entre F1 et F2,
c (F1, F2) : le terme de contraste entre F1 et F2,
s (F1, F2) : le terme de contours entre F1 et F2.

Avec,

l (F1, F2) = (2× µF1 × µF2 + c1)(
µ2
F1

+ µ2
F2

+ c1
) (4.11)

µF1 : la moyenne de F1,
µF2 : la moyenne de F2,
c1 : un coefficient égal à (0, 01×NG)2 par défaut,
NG : la valeur maximale du niveau de gris de l’image.
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Ainsi que,

c (F1, F2) = (2× σF1 × σF2 + c2)(
σ2
F1

+ σ2
F2

+ c2
) (4.12)

σF1 : la variance de F1,
σF2 : la variance de F2,
c2 : un coefficient égal à (0, 03×NG)2 par défaut,
NG : la valeur maximale du niveau de gris de l’image.

Et enfin,

s (F1, F2) = (2× COVF1F2 + c3)
(σF1 × σF2 + c3) (4.13)

COVF1F2 : la covariance entre F1 et F2,
c3 : un coefficient égal à c2

2 .

Avec le logiciel MATLAB, nous réalisons la première étape qui est la reconstruction de l’image
réelle en fonction des valeurs issues des simulations. Nous effectuons les tests pour 8 et 10 bits.
8 bits est une résolution de référence en imagerie, et 10 bits la résolution souhaitée avec notre
système. Nous prenons en compte les nombres de cycles et les simulations du modulateur de
la Figure 4.32.

Figure 4.32 – P = f(VREF − VSIGN ) pour N = 255, 347, 1023 et 1401.
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Le principe de la reconstruction de l’image est le suivant. A l’issue de chaque simulation
CADENCE, nous obtenons un tableau de deux lignes de 1877 valeurs dont une ligne correspond
à la variation en tension par pas de 500 µV de 0 à 938 mV (VREF ) et l’autre correspond aux
valeurs du code numérique en sortie du modulateur associées aux tensions. L’image originale
peut également être considérée comme un tableau de dimension égale à la taille de l’image avec
des valeurs allant de 0 à 2N − 1, N étant la résolution. L’idée est de trouver une équivalente
entre les deux tableaux. Nous partons du postula qu’il y a une linéarité parfaite dans la pleine
échelle en tension. Dans un premier temps, nous déterminons une tension équivalente de l’image
réelle dans la pleine échelle des simulations CADENCE. Nous pouvons écrire :

InputAnalog = Input

2N − 1 ×RangeAnalog (4.14)

Input : l’image de départ,
InputAnalog : la tension équivalente de l’image de départ,
N : le nombre de bits,
RangeAnalog : la pleine échelle en tension, avec :

RangeAnalog = Step×Nbvaleurs (4.15)

Step : le pas en tension de la simulation qui est de 500 µV ,
Nbvaleurs : le nombre de valeurs dans le tableau égal à 1877.

Nous cherchons ensuite l’indice correspondant à la tension équivalente de l’image de départ
nous permettant ainsi de récupérer la valeur du code dans le tableau de 1877 valeurs. Les
Equations 4.16 et 4.17 traduisent ceci :

InputAnalog = Step× index (4.16)

index : l’indice du tableau de 1877 valeurs.

Avec les équations précédentes, nous déterminons l’équation suivante :

index = Input

2N − 1 ×Nbvaleurs (4.17)

L’indice obtenu, il suffit de regarder le code numérique associé. Schématiquement, nous pou-
vons affirmer que :

OutputDigital = Table(index) (4.18)
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OutputDigital : la valeur du code numérique du tableau de 1877 valeurs,
Table : le tableau de 1877 valeurs obtenu avec la simulation CADENCE.

Il suffit de répéter ces opérations de valeur en valeur du tableau de l’image réelle et de les repor-
ter dans un tableau de même dimension puis reconstruire l’image avec les codes numériques
récupérés. Les nombres de cycles 255 et 347 sont associés à l’image 8 bits. 1023 et 1401
sont associés à celle de 16 bits (image transformée en 10 bits pour les calculs). Une première
reconstitution pour N = 255 produit la Figure 4.33.

Figure 4.33 – Reconstitution de l’image 8 bits avec notre courbe pour N = 255.

Nous constatons un effet de saturation important au niveau du blanc (255) par comparaison à
l’image originale (Figure 4.30). Nos propos sont confirmés par les histogrammes Figure 4.34.

Figure 4.34 – Histogrammes de l’image d’entrée et de l’image reconstituée avec N = 255.
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L’histogramme de l’image reconstituée montre clairement un nombre de pixels pour le blanc
(255) plus élevé que celui de l’image initiale. Ceci s’explique par la saturation de la courbe
en sortie du modulateur. L’indice SSIM entre les deux images est égal à 0,9336. Le PSNR et
le SNR sont respectivement de 15,3150 dB et 12,3738 dB. Ces données confirment une forte
distorsion entre les deux images. Rappelons que l’indice SSIM doit être très proche de 1 pour
une bonne similitude, et les PSNR et SNR doivent être les plus élevés possible. Au vue de
ces premiers résultats, un nombre de cycles égal à 255 ne suffit pas pour restituer une image
acceptable sur 8 bits.

Les mêmes tests sont effectués pour N = 347 (Figure 4.35).

Figure 4.35 – Reconstitution de l’image 8 bits avec notre courbe pour N = 347.

Figure 4.36 – Histogrammes de l’image d’entrée et de l’image reconstituée avec N = 347.

L’histogramme Figure 4.36 de l’image reconstituée montre également une forte saturation de
pixels dans le blanc (255). Le nombre de pixels est plus élevé que celui de l’image avec N =
255. L’indice SSIM est égal à 0,8109.



156 CHAPITRE 4. PERFORMANCES DE NOTRE ARCHITECTURE

Le PSNR est de 7,6512 dB et le SNR équivaut à 7,3887 dB. Les résultats ne sont pas surpre-
nants. En effet, pour la courbe avec N = 347, nous arrivons rapidement à la valeur de saturation
qui est de 255 (cf. Figure 4.32). Toutes les valeurs au-dessus de 255 sont saturées ce qui ex-
plique les résultats précédents. Notre objectif est d’obtenir le nombre de cycles nécessaires afin
d’atteindre la valeur 255 comme valeur maximale de la partie linéaire de la courbe simulée, et
de travailler uniquement dans cette partie. Nous reproduisons les mêmes simulations pour N
= 347 mais en ne considérant que la partie linéaire de la courbe (cf. Figure 4.29). La Figure
4.37 présente le résultat obtenu.

Figure 4.37 – Reconstitution de l’image 8 bits avec uniquement la partie linéaire de notre
courbe pour N = 347.

Le résultat obtenu est très bon. Visuellement, l’image reconstruite et l’image originale sont
quasiment identiques. Nous parvenons aux mêmes dégradés de gris entre les deux images.

Figure 4.38 – Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 347
(partie linéaire uniquement).
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Les histogrammes sont présentés Figure 4.38. Ils confirment nos appréciations visuelles. Nous
avons un PSNR égal à 50,7170 dB, un SNR égal à 45,8844 dB et enfin, un indice SSIM égal
à 0,9962. Ces données étayent notre démonstration. Notre modulation Sigma-Delta possède
une très bonne reconstitution d’image à 8 bits pour N = 347 en se limitant à la partie linéaire.

La réalité est que notre système ne fournit pas seulement la partie linéaire, mais la courbe
entière. L’idée est alors de simuler une diminution de la durée de la phase d’exposition afin de
se limiter dans la partie linéaire et éviter la partie de saturation de notre courbe. Le résultat
est présenté Figure 4.39.

Figure 4.39 – A gauche, l’image de départ avec simulation d’une sous-exposition. A droite,
l’image résultante après reconstitution avec notre courbe pour N = 347.

Les résultats sont comparables à la simulation précédente. Les histogrammes sont présentés
Figure 4.40.

Figure 4.40 – Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 347 (avec
une sous-exposition de l’image initiale).

Le PSNR est égal à 50,0449 dB, SNR égal à 45,2070 dB et l’indice SSIM égal à 0,9942. Nous
pouvons d’ores et déjà affirmer que notre système, pour N = 347, produit une image 8 bits
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très correcte. Pour améliorer la précision sur 8 bits, il suffit de paramétrer la phase d’exposition
et donc le temps d’intégration afin de travailler dans la partie linéaire de la courbe de sortie
de la modulation.

Pour une précision de 10 bits, le procédé de simulation est identique à celui pratiqué pour
l’image de 8 bits. Toutefois, la photo témoin est une image encodée sur 16 bits (Figure 4.31).
L’étape initiale consiste à transformer sous MATLAB l’image 16 bits en 10 bits.

Figure 4.41 – Reconstitution de l’image 16 bits sur 10 bits avec notre courbe pour N =
1023.

La reconstitution de l’image en 10 bits est effectuées avec un nombre de cycles égal à 1023
(Figure 4.41). Il est difficile de se prononcer visuellement car les détails abondent. Nous consta-
tons de prime abord un éclaircissement de la photo. Les histogrammes (Figure 4.42) précisent
les spécificités entre l’image initiale et l’image reconstituée.

Figure 4.42 – Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 1023.
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L’histogramme révèle un effet de saturation de l’image reconstituée avec un nombre élevé de
pixels dans les hauts niveaux de gris. Le PSNR est égal à 14,1123 dB, le SNR est égal à 11,2518
dB, et l’indice SSIM équivaut à 0,8512. Comme précédemment, nous avons des résultats non
satisfaisants. Nous poursuivons avec N = 1401. Notre photo reconstruite est montrée Figure
4.43.

Figure 4.43 – Reconstitution de l’image 16 bits sur 10 bits avec notre courbe pour N =
1401.

Nous observons une dégradation conséquente de la photo. La saturation avec N = 1401 est
plus importante et le nombre de pixels plus élevé dans les hautes valeurs. Cela est confirmé
par les histogrammes Figure 4.44.

Figure 4.44 – Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 1401.

Le PSNR et le SNR sont respectivement de 6,8164 dB et 6,6577 dB. L’indice SSIM est égal
à 0,6658. A l’instar de la reconstitution effectuée avec N = 347, nous recherchons un nombre
de cycle égal à 1023 comme valeur maximale de la partie linéaire de la courbe simulée. Nous
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reproduisons les mêmes simulations pour N = 1401 mais en ne considérant que la partie linéaire
de la courbe (cf. Figure 4.29). Le résultat obtenu est présenté Figure 4.45.

Figure 4.45 – Reconstitution de l’image 16 bits sur 10 bits avec uniquement la partie linéaire
de notre courbe pour N = 1401.

Visuellement les images semblent identiques. Les histogrammes (Figure 4.46) confirment notre
impression.

Figure 4.46 – Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 1401
(partie linéaire uniquement).

Le PSNR est égal à 46,4604 dB, le SNR est égal à 40,9276 dB et l’indice SSIM est égal à
0,9976. Nous procédons à une simulation de sous éclairement sur la courbe entière. Le résultat
est présenté Figure 4.47.
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Figure 4.47 – A gauche, l’image de départ avec simulation d’une sous-exposition. A droite,
l’image résultante après reconstitution avec notre courbe pour N = 1401.

Le résultat est probant. Les histogrammes (Figure 4.48) attestent du résultat.

Figure 4.48 – Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 1401
(avec une sous-exposition de l’image initiale).

Le PSNR est égal à 46,6005 dB, le SNR est égal à 41,0714 dB et l’indice SSIM est égal à
0,9970. Toutefois, rappelons que la valeur numérique en sortie de chaque compteur ne peut
pas dépasser 1023 du fait de l’architecture de chacun.

Pour conclure, les simulations des performances statiques du modulateur nous ont montré que
nous avons une linéarité correcte mais avec un nombre de codes manquants. La précision est
donc inférieure à 10 bits. Les performances dynamiques de notre système nous mettent en garde
également sur les distorsions élevées obtenues et qui ont pour conséquence une forte diminution
du nombre de bits. Cependant, nous travaillons à taille très réduite et les résultats obtenus ne
sont pas choquants pour un circuit de petite taille en l’absence de circuit(s) supplémentaire(s)
de compensation. La perte de linéarité de la réponse de notre système est facilement compen-
sable avec une augmentation du nombre de cycles de la modulation. Toutefois, aux vues des
photos reconstituées dans les bonnes conditions d’intégration et le bon nombre de cycles, nous
avons une bonne précision et une bonne reconstitution de l’image. Ces simulations donnent un
aperçu des résultats supposés du circuit physique.
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Jusqu’à présent nous avons abordé les performances électriques de notre circuit. Restent à
résoudre l’intégration et le positionnement de chaque composant. La technologie 3D participe
à l’optimisation de la taille de chaque pixel. Nous sommes limités par deux wafers mais il est
également intéressant d’étudier la possibilité de disposer de trois wafers. Dans ce chapitre,
nous rappelons les différentes manières de réaliser une intégration 3D. Puis, nous présentons
la méthode utilisée pour optimiser la taille du pixel. Ensuite, une étude est portée sur les
différentes intégrations et positionnements possibles de chaque composant. Nous montrons,
par la suite, les dessins des masques finaux du pixel numérique. Pour finir, nous expliquons
notre mode de lecture particulier.

5.1/ Introduction à l’intégration 3D

Bien que l’idée d’une intégration 3D émerge dans les années 70-80, elle prend son essor auprès
de nombreux industriels et organismes académiques depuis le début du 21ème siècle. Nous
pouvons citer sans ordre établi l’université de l’Arkansas, ASET, le laboratoire Lincoln, le
MIT, le CEA-LETI, Tezzaron Semiconductor, IBM, Intel, Ziptronix, ZyCube, l’université du
Minnesota, IMEC, SONY et bien d’autres.

L’intégration 3D est synonyme d’empilements verticaux. Mais de quoi ? Plusieurs grandes
approches sont développées [1–8]. Nous pouvons les distinguer par la présence ou l’absence
de via à travers le silicium ou TSV (Through Silicon Via), et par la densité des TSV pour les
connexions.

La première catégorie est l’empilement vertical de puces encapsulées, communément appelé
3D Packaging ou 3D-P.

165
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Nous trouvons dans celle-ci :

— Le SIP (System In Package) qui représente l’empilement vertical de plusieurs puces dont
les connexions se font par fils métalliques au sein d’une même encapsulation.

— Le POP (Package On Package) qui est l’empilement vertical de circuits intégrés encap-
sulés. Les connexions se font par des moyens traditionnels. Il n’y a pas de TSV.

Figure 5.1 – Exemples d’intégration 3D-P.

La deuxième catégorie est l’empilement vertical de circuits intégrés, communément appelé
� 3D-SIC � (3D Stacked Integrated circuits). Les connexions sont réalisées soit par TSV, soit
par liaison métallique. Dans cette catégorie, nous retrouvons :

— L’empilement vertical de � die � sur � die � (D2D), Le � die � étant un circuit intégré
sur morceau de silicium avant encapsulation. L’approche D2D est éprouvée surtout sur
la mémoire. L’idée est de connecter verticalement deux ou plusieurs � dies � à l’aide de
TSV. Un exemple est montré Figure 5.2.

Figure 5.2 – Schématisation d’un empilement de plusieurs � dies � .

— L’empilement de � dies � sur plaquette de silicium (wafer) (D2W). L’approche D2W est
la connexion d’un circuit ou plusieurs circuits sur un ou plusieurs circuits d’un wafer. On
peut citer pour exemple la connexion d’un circuit MEMS sur un des circuits du wafer.
Une représentation est faite Figure 5.3.
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Figure 5.3 – Schématisation d’un empilement de � dies � sur wafer.

— L’empilement de wafer sur wafer (W2W). L’approche W2W permet la connexion de deux
wafers. La densité de TSV des deux premières approches suit généralement la densité
des plots de connexions. L’intégration W2W nous offre la possibilité d’avoir une forte
densité de TSV et donc de permettre une connexion massive de circuits d’une plaque de
silicium à l’autre. La connexion des deux wafers se fait soit � Face à Face � (Face to
Face) soit � Face à Arrière � (Face to Back).

Figure 5.4 – Empilement de deux wafers.

— Un mélange de plusieurs procédés cités précédemment.
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Cette troisième catégorie, que nous pouvons qualifier de � véritable intégration 3D � ou holy
Graal (Saint Graal) pour reprendre les dénominations de certains scientifiques, est la connexion
verticale de transistors. L’idée est de réaliser plusieurs couches de transistors sur un même
wafer. Le BEOL (Back End of Line), partie où se trouvent les couches métalliques d’une
technologie CMOS, est commune avec plusieurs couches de FEOL (Front End Of Line), partie
où se localisent les différentes implantations d’une technologie CMOS. Elle porte le nom de
3D monolithic integration. On parle également de 3D séquentiel. Cette catégorie est encore
à l’étude et est la moins usitée car souffrant de problèmes de migrations d’implantations et
également de problèmes thermiques. Il y a un contact vertical par transistor FET.

Figure 5.5 – Empilement de couches de transistors.

Avec ces différentes configurations possibles, nous discernons les avantages d’une intégration
3D. Les principales motivations d’une telle intégration sont la réduction de la taille du circuit
et la rapidité de fonctionnement.

Dans notre cas, la technologie utilisée (CMOS 130 nm 3D-IC FaStack Tezzaron ) est un
empilement de wafers face à face. Cette technologie semble bien adaptée à la conception de
capteurs d’image CMOS car elle permet entre autres la réalisation d’un premier wafer avec les
photodiodes et un second avec le reste du circuit. De plus, l’espacement entre chaque TSV et
chaque contact de la couche de métal 6 est assez faible, ce qui autorise une taille réduite de
l’espacement entre pixels et favorise ainsi une intégration élevée.

5.2/ Présentation de la mutualisation du modulateur

Avant de présenter le positionnement des composants ainsi que le dessin des masques de
chaque wafer, nous devons expliciter la solution que nous avons retenue afin de minimiser la
taille du pixel ainsi que la consommation. Cette solution est la méthode MCBS (Multi Channel
Bit Serial), méthode de regroupement et de partage de structures communes [9]. Cela consiste
dans notre cas à regrouper quatre éléments photosensibles pour un modulateur Σ∆. Cela
sous-entend également le rattachement de quatre compteurs asynchrones. Une représentation
en est faite Figure 5.6. Nous avons choisi cette solution car l’étude préliminaire de la surface
occupée par chacun des blocs de notre pixel nous conduit à une surface prohibitive pour le
pixel (largement supérieure à 1000 µm2).
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Figure 5.6 – MCBS avec notre structure.

La mutualisation du circuit de modulation pour quatre pixels a des répercussions significatives
sur la surface du pixel mais également sur le fonctionnement du groupe de quatre pixels. Sur la
figure ci-dessus, les signaux ayant la même dénomination sont connectés ensemble. La phase
de � Reset � est appliquée conjointement sur les photodiodes et sur le stockage du signal utile
des 4 photodiodes en fin de phase d’intégration.

Pour optimiser le placement, nous avons mutualisé un signal de référence pour chaque groupe
de 4 pixels, ce qui permet d’économiser trois capacités de stockage. En contrepartie, des non-
uniformités vont être engendrées entre chaque pixel du groupe de 4 pixels. Il est difficile de
certifier que les tensions stockées aux bornes des différents échantillonneurs-bloqueurs soient
affectées des mêmes variations que la tension de référence mutualisée.

En raison de la mutualisation du circuit de modulation, la conversion des valeurs analogiques
stockées dans les quatre pixels est effectuée séquentiellement, ce qui entraine un temps de
conversion multiplié par quatre. Toutefois, même dans le cas d’une conversion sur 10 bits
utilisant 1400 cycles, le temps de conversion des quatre pixels reste faible (≈ 600 µs), rendant
l’approche MCBS parfaitement viable.

La largeur d’impulsion du signal de sélection détermine le nombre de cycles du circuit de
modulation et donc la résolution. Nous avons la possibilité de contrôler la résolution d’une image
à l’autre. Schématiquement, il est possible de travailler sur une zone d’intérêt, la première image
pouvant être prise en faible résolution pour augmenter le nombre d’images/sec et avoir ainsi la
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globalité de l’image, et focaliser la deuxième sur la zone d’intérêt désirée à plus haute résolution
pour une meilleure précision. Pour ce faire, il suffit de faire varier la largeur d’impulsions des
différents signaux de sélection. C’est en cela que notre structure et le convertisseur Sigma-
Delta sont séduisants. Malgré sa lenteur relative, aucun élément n’est ajouté pour faire varier
la résolution.

Evidemment se pose la question philosophique du pixel numérique car au final nous mutualisons
quatre pixels. Peut on encore parler de pixel numérique avec cette mutualisation ? En se limitant
à quatre pixels, nous pouvons affirmer que � OUI � car la conversion analogique numérique
reste massivement parallèle, n’entrainant qu’une légère augmentation du temps de conversion
global. De plus, cette mutualisation est indépendante de la résolution en pixels du capteur (1/4
de la matrice est convertie simultanément quelle que soit la taille de la matrice), ce qui n’est
pas le cas pour des schèmes classiques de conversion bas de colonne par exemple. Ainsi, en
se limitant à quatre pixels seulement, nous restons dans l’esprit du pixel purement numérique
tout en limitant significativement la surface de silicium occupée.

Un autre aspect positif de cette structure, outre la diminution de la taille du pixel, est la
diminution de la consommation. La consommation statique du circuit sans MCBS a été estimée
à 1, 26 µA/pixel et la consommation dynamique à 11, 84 µA/pixel. Avec le MCBS, nous avons
une consommation statique équivalente de 1, 25 µA/pixel dû au suiveur de tension, et une
consommation dynamique moindre de 9, 65 µA/pixel.

Nous observons une variation de la tension aux bornes des différentes capacités des
échantillonneurs-bloqueurs entre la fin de la phase d’intégration et la fin des quatre conver-

Figure 5.7 – Différentes variations des tensions issues du MCBS.
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sions. Cela signifie que VSign varie durant une même conversion et peut s’écarter plus ou moins
fortement de la tension initiale aux bornes de la capacité de l’échantillonneur-bloqueur selon
que ce soit la première, deuxième, troisième ou quatrième conversion. La variation pendant
une même conversion peut affecter la linéarité. De plus, l’offset en tension peut entrâıner une
erreur potentielle sur l’information captée entre le début du stockage des différentes tensions
utiles et le début de la conversion, et une non-uniformité (équivalente au PRNU) si le groupe
de 4 pixels est supposé avoir la même valeur. Pour ces raisons, le temps de conversion doit
être le plus petit possible pour limiter l’offset.

Pour illustrer nos propos, sont représentés Figure 5.7 la tension de référence, les quatre tensions
utiles générées par les 4 photodiodes, les signaux de sélection des tensions utiles des 4 différents
échantillonneur-bloqueurs (en rouge) et le comportement de la tension VSign. La largeur des
signaux de sélection est 1023× Tfreq + TReset−compt. Ce résultat est indiqué pour la valeur de
la résolution maximale désirée. De plus, il existe un laps temps nécessaire avant stabilisation
de la modulation. Par conséquent le � Reset � de chaque compteur se fait au début de chaque
conversation et pendant la durée de la stabilisation (des tensions V + et V −) qui est de 10 µs
maximum.

Pour quantifier l’écart en tension observé, nous déterminons le coefficient de variation :

— Pour une tension de 938 mV , nous avons une variation de −138 µV/µs, soit une dimi-
nution de 7,2% sur 490 µs.

— Pour une tension de 706 mV , nous avons une variation de −75, 7 µV/µs, soit une
diminution de 4,8% sur 450 µs.

— Pour une tension de 505 mV , nous avons une variation de −16 µV/µs, soit une dimi-
nution de 1,43% sur 450 µs.

— Pour une tension de 242 mV , nous avons une variation de 18 µV/µs, soit une augmen-
tation de 3,4% sur 450 µs.

— Pour une tension de 10 mV , nous avons une variation de 120 µV/µs, soit une augmen-
tation de 527% sur 450 µs.

Nous vérifions que la variation de tension diffère selon la tension appliquée aux bornes de
l’échantillonneur et que l’écart en tension peut être élevé entre deux conversions. Nous pouvons
voir une faible variation en pourcentage sur les hautes valeurs en tension et une très haute
variation sur les faibles valeurs en tension. Dans notre cas, seules nous intéressent les hautes
valeurs en tension car la réponse de notre système a une linéarité jusqu’à (VREF − VSIGN ) ≈
0, 5 V . Cela revient à dire que nous avons une très bonne linéarité pour les hautes valeurs de
VSIGN . Certes notre MCBS crée une légère non uniformité mais au bénéfice d’une très nette
diminution de la taille du pixel. C’est d’autant plus vrai si nous travaillons avec des images en
sous-exposition comme vue dans le chapitre précédent car une très forte saturation équivaut à
un VSIGN très petit.

5.3/ Étude du positionnement des composants

Nous envisageons la technologie 3D essentiellement pour la capacité d’intégration. Le circuit
précédemment simulé, une réflexion s’impose quant à la disposition des composants. Selon
notre circuit, quatre cas de figures sont envisageables pour la répartition des sous-blocs de
notre circuit sur les deux wafers.
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Figure 5.8 – Les quatre solutions possibles de positionnement.

Nous décomposons notre circuit en cinq sous-ensembles comme signalé Figure 5.8 :

p Le sous-ensemble avec diodes et suiveurs de tension associés.

p Le sous-ensemble � MBCS � composé de cinq échantillonneurs.

p Le sous-ensemble � Modulateur � comprenant le miroir de courant, les capacités com-
mutées et le comparateur.

p Le sous-ensemble � Compteurs � où nous retrouvons les quatre compteurs asynchrones.

p Le sous-ensemble � Sorties � constitué des interrupteurs pour la sélection de ligne (40
au total, 1 interrupteur par bit).

Traditionnellement, la partie numérique est séparée ou isolée de la partie analogique afin d’éviter
une perturbation réciproque. Un problème de désappariement (mismatch) peut subvenir. Cela
sous-entend dans notre cas la formation de PRNU sur l’image finale. Il est extrêmement difficile
de modéliser et de prévoir ce phénomène, et seules des mesures physiques peuvent répondre
à cette problématique. Conscient malgré tout du phénomène, nous privilégions le facteur de
remplissage de notre pixel, qui est un des problèmes majeurs du pixel numérique.
Selon les sous-ensembles, l’architecture de notre circuit ainsi que le nombre de wafers, les
quatre cas de figure possibles pour le positionnement des composants sont énumérés ci-après.
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— La première possibilité est de concevoir un wafer uniquement composé des photodiodes
et de positionner le reste du circuit sur le deuxième wafer.

— La deuxième possibilité est d’intégrer sur le premier wafer le sous-ensemble nommé MCBS
en plus des diodes et des suiveurs de tension.

— La troisième possibilité envisagée est d’ajouter au premier wafer décrit précédemment
(deuxième possibilité), la première partie du modulateur et d’avoir sur le deuxième wafer
le comparateur, les quatre compteurs et le sous-ensemble � Sorties � .

— La dernière possibilité consiste à séparer la partie analogique de la partie numérique (en
considérant que le comparateur fait partie intégrante de la partie analogique et a donc la
même alimentation que le modulateur) et de mettre sur le deuxième wafer les compteurs
et les interrupteurs de sortie.

Nous avons évalué, et confirmé avec le dessin des masques finaux, la superficie de chaque bloc
du circuit :

p La partie � MCBS � est de 924 µm2.

p La partie � Modulateur � est égale à 971 µm2.

p La partie � Sorties � est de 234 µm2.

p L’espace nécessaire pour quatre connexions de métal 6 est de 72, 25 µm2 (très dépendant
de la solution retenue mais déterminé dans le cas le plus défavorable).

p La partie � Compteurs � est égale à 1859 µm2.

p Le comparateur seul (avec mémoire RS) équivaut à 341 µm2.

p Les quatre suiveurs de tension ont une superficie de 50 µm2.

p Les quatre transistors de Reset ont une superficie de 12 µm2.

p Le total (sans tenir compte des diodes) est de 4123 µm2 soit 64, 21× 64, 21 µm2.

Ces évaluations tiennent compte de la place nécessaire pour les différentes connexions
métalliques, sachant que nous ne pouvons utiliser que 5 niveaux de métal. En nous affran-
chissant de l’estimation de la superficie des connexions de métal 6, la partie Analogique (sans
les diodes et avec le comparateur) fait 1957 µm2, et la partie Numérique 2093 µm2. Notre
vision vis-à-vis de notre circuit est d’obtenir une surface équivalente ou presque entre la partie
Analogique et la partie Numérique.

Première possibilité

Avec cette possibilité, la taille de wafer est arrondie à 64, 5× 64, 5 µm2. Cela ramène la taille
de la diode à 32, 18 × 32, 18 µm2 avec un facteur de remplissage de quasiment 98%. Cette
solution est probablement assujettie au problème de PRNU. Une représentation schématique
est présentée Figure 5.9.
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Figure 5.9 – 1ère possibilité d’intégration.

Deuxième possibilité

La taille de wafer de cette proposition diminue et passe à 56× 56 µm2, Ce qui établit la taille
de diode à 38, 4× 14 µm2. Ramené à un carré, la taille de la diode est de 23, 2× 23, 2 µm2.
Le facteur de remplissage diminue et n’atteint plus qu’environ 69%. A l’instar de la première
possibilité, un mismatch peut apparâıtre. A noter qu’une diminution de la taille de la capacité,
peut diminuer le bruit et notamment le bruit de Reset.

Figure 5.10 – 2ème possibilité d’intégration.

Troisième possibilité

La troisième possibilité permet de diminuer la taille du groupe de quatre photodiodes à 50 ×
50 µm2, Ce qui ramène la diode à 16 × 12, 5 µm2. Ramené à un carré, la taille de la diode
se fixe à 14, 1 × 14, 1 µm2. Le facteur de remplissage diminue de manière significative et
passe à 32%. Les remarques de la deuxième possibilité peuvent être transposées à ce cas de
figure. Cependant, il est à noter que le comparateur est à la frontière entre l’analogique et le
numérique.
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Figure 5.11 – 3ème possibilité d’intégration.

Quatrième possibilité

Cette dernière possibilité ne souffrirait pas d’une non-uniformité due au mismatch entre la partie
analogique et numérique. Néanmoins, elle pâtit du plus petit Fill Factor, soit 8%. Il serait très
difficile, avec notre architecture, de descendre en dessous d’une taille de 47 × 47 µm2, la
taille des diodes serait alors de 6, 7 × 6, 7 µm2. Nous pourrions augmenter le Fill Factor en
augmentant la taille du circuit, mais pour atteindre un Fill Factor de 50%, il faudrait multiplier
par deux la surface de la partie analogique, en partant du principe que les tailles des deux wafer
sont identiques.

Figure 5.12 – 4ème possibilité d’intégration.

Solution retenue

Les solutions les plus intéressantes sont les deux premières. En effet, bien que la taille diminue
(légèrement) de la première à la quatrième possibilité, un facteur de remplissage inférieur à
50% rend une technologie 3D incongrue pour un pixel numérique.
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Nous retenons la première possibilité, privilégiant le facteur de remplissage à la diminution
de la taille de la photodiode. En effet, rien ne démontre, faute de tests physiques, qu’une
réduction du bruit est suffisamment significative par rapport au gain de la sensibilité amené
par l’augmentation du facteur de remplissage, sachant que la sensibilité est dépendante de la
capacité de la photodiode et de l’aire du pixel.

La mesure du PRNU permettrait également de vérifier la pertinence d’un choix par rapport
à l’autre. Faute d’expérimentations, l’amélioration du Fill Factor qui est un des points faibles
actuels des pixels numériques planaires motive notre choix.

L’étude porte sur le circuit mutualisant un groupe de pixels. Sans la solution du MCBS et
avec un facteur de remplissage de presque 100%, le circuit aurait une taille estimée de 43, 5×
43, 5 µm2, ce qui fait une augmentation de près de 44% de la surface du pixel. Avec la seconde
possibilité, nous aurions une taille estimée de 39× 39 µm2 avec un facteur de remplissage de
72%. Au regard de ces dernières estimations, l’utilisation du MCBS est confortée avec notre
structure car un de nos objectifs et de parvenir à élaborer un pixel numérique à taille contrôlée,
la plus petite possible.

La technologie nous laisse peu de marges de manoeuvre en étant limité à un empilement de deux
wafers. Nous avons toutefois envisagé d’avoir à disposition trois wafers pour l’implémentation
des différents blocs de notre circuit. Nous montrons Figure 5.13 les avantages offerts par
l’empilement de trois wafers.

Figure 5.13 – Notre choix avec un empilement de trois wafers.

Sur la Figure 5.13 sont montrées les configurations avec et sans MCBS. Avec MCBS et l’em-
pilement de 3 wafers, nous garderions le même facteur de remplissage avec une surface de la
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diode plus petite et surtout une séparation totale entre les photodiodes, la partie analogique
et la partie numérique.

Sans MCBS, nous aurions les mêmes avantages hormis la diode qui aurait une taille plus grande
(avec la condition d’une séparation totale entre le circuit analogique et le circuit numérique). A
noter que le wafer du bas ne serait pas totalement rempli. Cela laisserait la possibilité d’étudier
un nouveau filtre numérique plus efficace et de remplacer le compteur, ou encore de rajouter
un pré-circuit de traitement supplémentaire. La place disponible serait de 13, 5 × 13, 5 µm2

soit 182 µm2.

5.4/ Dessins des masques du pixel

Ne sont représentés que les dessins des masques des deux wafers du groupe de quatre pixels. Les
deux dessins respectent le DRC (Design Rules Check) et le LVS (Layout Versus Schematic).
Ces deux méthodes permettent de vérifier d’une part si les règles de dessin spécifiées par le
fondeur sont respectées et d’autre part si le dessin des masques du circuit correspond au schéma
électrique. Comme indiqué précédemment, le premier wafer ne contient que les photodiodes et
le wafer du dessous, le reste du circuit. La Figure 5.14 détaille le wafer du dessus.

Figure 5.14 – Layout du wafer du dessus avec les photodiodes.

La dimension totale d’un groupe de 4 photodiodes est de 65 ×65 µm2, soit pour chaque diode
la dimension de 32, 5 × 32, 5 µm2. La couche NWELL de chaque photodiode a une superficie
de 28, 6 × 28, 6 µm2, soit un facteur de remplissage de 77%.

Chaque diode est entourée d’un anneau de garde P+ afin de polariser le substrat (anode de
la photodiode). Cette partie est commune à toutes les diodes et sa polarisation est de 0 Volt,
soit le potentiel le plus bas.
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Au centre du dessin des masques se trouvent les anodes des diodes qui sont connectées au
circuit situé sur le wafer du dessous. Chaque cathode est constituée d’un Via N+/Métal 1. Il
en est de même pour tous les Vias et les couches métalliques nécessaires pour connecter la
couche de métal 1 à la couche de métal 6.

Au-dessus de la couche NWELL, des couches métalliques factices sont ajoutées et reliées à la
masse pour respecter chaque densité locale nécessaire à chaque matériau pour la fabrication.
Des TSV factices sont rajoutées pour les mêmes raisons. Les octogones de métal 6 lient les
deux wafers. Une densité locale doit également être respectée.

En respectant toutes les règles de dessin, il parait difficile d’améliorer le facteur de remplissage
à moins de dessiner de manière totalement différente les diodes. La Figure 5.15 montre la
disposition de chaque composant du circuit sur le wafer du dessous.

Figure 5.15 – Layout du wafer du dessous avec le circuit complet.

La taille du circuit est identique au circuit du précédent wafer. Ce layout respecte les règles de
dessin et celles concernant les densités locales des matériaux. Pour des raisons similaires aux
diodes, des TSVs factices sont rajoutées. Des TSVs autres que factices sont nécessaires pour
les plots d’entrées/sorties afin d’assurer les liaisons filaires entre le package de la puce et le
circuit. La partie analogique représente environ 50% du layout (idem pour la partie numérique).
Tout en bas de celui-ci, se positionnent les interrupteurs permettant de sélectionner la ligne
de la matrice. Au centre, se situent les quatre connexions métalliques reliant les cathodes des
diodes à ce circuit.

Nous avons essayer de respecter les règles élémentaires sur l’appariement des composants.
Néanmoins, nous sommes en présence d’un circuit à signaux mixtes. Les alimentations de
la partie analogique et de la partie numérique sont séparées pour éviter la propagation de
perturbations d’un circuit à un autre, exception faite de la polarisation du substrat qui est
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commune à la composante analogique et numérique. Le problème est que pour les NMOS des
compteurs, les polarisations du substrat et de la source sont issues de deux sources différentes.
Nous ne pouvons pas appliquer deux potentiels différents sur le substrat de silicium. La valeur
du potentiel devrait être la même mais il est difficile de prévoir l’influence de la variation d’un
des potentiels et son impact sur le fonctionnement du compteur. La mesure des non-uniformités
(PRNU) sur un circuit réel pourrait nous renseigner.

5.5/ Matrice de pixels numériques et mode de lecture
particulier

5.5.1/ Présentation du mode de lecture particulier

Dans nos travaux, nous avons envisagé la conception d’une matrice de 128 × 128. Ce choix
est motivé par la consommation de notre pixel ainsi que sa taille. Toutefois, il est impossible
de concevoir un groupe de plots de sortie par pixel. L’idée retenue est de réaliser des sorties
pour 4× 2× 2, soit 160 sorties parallèles quelle que soit la taille finale de la matrice.

Le choix d’un voisinage de 16 pixels codés sur 10 bits est retenu car il permet d’envisager
l’intégration de bon nombre d’opérations bas niveau de traitement d’image opérant sur des
voisinages [10–13]. Pour exemple, les données issues des macros blocs de 16 pixels sont di-
rectement utilisables par des algorithmes de compression MPEG. Un autre intérêt d’œuvrer
avec le traitement de blocs est le travail sur zones d’intérêt d’une image [14]. La Figure 5.16
représente la matrice de notre imageur avec son mode de lecture.

Figure 5.16 – Mode de lecture de notre capteur d’image.
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La figure représente une matrice 128× 128 pixels. Le principe de fonctionnement présenté est
le même quelle que soit la taille de la matrice, à l’exception du nombre de connections.

Nous optons pour la possibilité de choisir n’importe quel voisinage de 16 pixels, n’importe où
dans la matrice. Pour ce faire, nous adaptons les décodeurs lignes et colonnes mais également le
dessin des masques du groupe de pixels (présenté ultérieurement). Les coordonnées du voisinage
dans l’image sont choisies en fonction d’un pixel référent, le pixel le plus haut à gauche.

Le décodeur ligne active quatre lignes à la fois mais l’adressage se fait par pas d’une ligne.
0 (0000000 en réalité) en sélection de ligne active les lignes 0, 1, 2 et 3 (0 étant la ligne en
haut à gauche) alors que 1 (0000001) en sélection active les lignes 1, 2, 3 et 4, et ainsi de
suite. Le décodeur colonne reçoit quant à lui en entrée l’équivalent de quatre lignes entières
soient 4×128×10 bits et fournit en sortie 160 bits. Nous comprenons qu’une taille de matrice
plus conséquente complexifie le décodeur colonne en multipliant le nombre de multiplexeurs le
composant, mais est sans influence sur les dessins des masques de la matrice.

Le choix de la colonne se fait par la sélection colonne mais utilise également le modulo 4 de la
sélection de ligne pour synchroniser les deux décodeurs. Cette architecture offre la possibilité
de choisir le voisinage de 16 pixels dans l’image en fonction de l’adressage codé sur 14 bits,
7 bits pour les lignes et 7 bits pour les colonnes. Les décodeurs ont été écrits, synthétisés et
validés en langage VHDL.

5.5.2/ Adaptation des connectiques du dessin des masques en fonc-
tion du mode de lecture

Les lignes métalliques de liaison des entrées et des sorties du circuit se font sur le wafer du bas
et sont remontées par la suite grâce aux plots d’entrées/sorties posés sur les deux wafers. La
communication des plots sur les deux wafers et vers le package est réalisée grâce à la couche
de métal 6 et aux TSVs. Les alimentations sont faites en métal 1 et métal 2 (respectivement
couleur bleue et blanche). Les signaux d’entrée et de contrôle sont réalisés en métal 5 (couleur
jaune) et les sorties du groupe de quatre pixels, 40 au total, sont en métal 4 (couleur verte).
Nous utilisons un mode de lecture qui permet la lecture d’un voisinage de 16 pixels avec
pour coordonnées de référence n’importe quel pixel de la matrice. Pour rendre cela possible le
nombre de lignes de métallisations des sorties (couleur verte) est doublé afin d’éviter que deux
pixels envoient simultanément des informations sur les mêmes lignes métalliques. La solution
est présentée Figure 5.17.

La figure montre nos connectiques avec une matrice 8× 8. Nous différencions les groupes de
pixels pairs et les groupes de pixels impairs. La dénomination � pair � et � impair � est choisie
en fonction des lignes et non en fonction des colonnes. Les groupes de pixels pairs et impairs
sont identiques à l’exception de la connexion aux sorties des interrupteurs de sélection de ligne.

Chaque groupe de pixels possède 40 interrupteurs de sélection, un par bit de chaque pixel. Il
y a seulement deux signaux de commande de sélection de ligne par groupe. 2× 4× 10 lignes
métalliques verticales en métal 4 traversent chaque groupe de pixels. La totalité de ces groupes
de connexions est connectée au décodeur colonne. Pour assurer notre mode lecture, les pixels 1
des groupes pairs sont reliés entre eux. Il en est de même pour les pixels 2, 3 et 4. De manière
séparée, les pixels 1 des groupes impairs sont reliés entre eux, et ainsi de suite. Cela permet
de sélectionner n’importe quel pixel de la matrice et de lire son voisinage.
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Figure 5.17 – Connexions des sorties et des signaux de sélection.

Un zoom est présenté Figure 5.18 et Figure 5.19 sur le layout des interrupteurs du groupe pair
et du groupe impair. Les interrupteurs du groupe pair sont reliés aux liaisons numérotées Xx
et les interrupteurs du groupe impair aux liaisons numérotées Xx′ .

Figure 5.18 – Zoom sur le layout des 10 interrupteurs du pixel 1 du groupe pair (situé en
bas du layout du wafer 2).
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Figure 5.19 – Zoom sur le layout des 10 interrupteurs du pixel 1 du groupe impair (situé en
bas du layout du wafer 2).

Pour conclure, nous avons présenté la méthode MCBS adaptée à notre circuit qui permet de
diminuer la consommation et également la taille de chaque pixel. Certes cette méthode peut
avoir quelques contraintes comme un temps de conversion global multiplié par quatre ainsi que
des petites variations en tension pouvant créer de légères non-uniformités, mais nous diminuons
la taille de chaque pixel de près de 44% et la consommation dynamique par pixel d’environ
2 µA. De plus, bien que le temps de conversion total soit augmenté, nous restons dans un
temps de conversion faible (≈ 600 µs) nous permettant d’approximer un nombre d’IPS aux
alentours de 900 et plus (cela dépend également de la fréquence de lecture). Nous avons pris
le parti d’avoir un mode de lecture par voisinages de 16 pixels et ce pour deux raisons : la
première est que cela permet de travailler sur des zones d’intérêts d’une image. Bien souvent,
seule une région d’une image est intéressante à traiter. Nous avons donc la possibilité avec notre
capteur d’avoir soit l’image entière soit une région de l’image permettant ainsi d’augmenter
ou pas le nombre d’IPS et/ou la résolution sur une partie de l’image seulement ou l’image
entière. La deuxième est le fait que de nombreux algorithmes de traitement de l’image utilisent
des opérations sur voisinage de pixels comme par exemple le codage MPEG. Cela autorise
une potentielle intégration de traitement plus complexe dans notre pixel selon la technologie
CMOS 3D utilisée. Pour finir, nous avons avec notre architecture de pixel et notre structure
de capteur une bonne flexibilité d’utilisation.
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6.1/ Conclusion

Notre début de siècle voit émerger de nouvelles technologies dans le domaine de la micro-
électronique. Les technologies CMOS planaires cohabitent dorénavant avec les technologies
CMOS à intégration 3D. Elles sont présentes dans de nombreuses structures telles que les
mémoires, les micro-processeurs et également les capteurs d’image. La commercialisation dans
le domaine du capteur d’images est récente. Un des premiers capteurs réalisés en technologie
3D a été proposé par Sony en 2012. Le Samsung Galaxy S7 produit par le même constructeur
en 2016 est équipé d’un capteur CMOS à intégration 3D.

L’intégration 3D offre de nombreuses perspectives et d’autant plus dans l’imagerie. Il est
possible d’améliorer le facteur de forme, d’ajouter des fonctionnalités, d’augmenter la vitesse
de transmission, et chaque plaquette de silicium peut être optimisée indépendant l’une de
l’autre garantissant une bonne flexibilité.

Au démarrage du projet en 2013, la seule technologie accessible du point de vue académique
était la technologie 130 nm de TEZZARON. Notre projet initial reposait sur l’idée d’intégrer
un maximum de fonctionnalités au sein même du pixel pour permettre une parallélisation
massive des traitements. Cette parallélisation assure une rapidité de traitement bonifiée et une
simplification du circuit de traitement du capteur. Elle permet également d’envoyer des données
déjà traitées à un micro-processeur facilitant des tâches comme le filtrage, le moyennage, la
calibration éventuelle, la compression ou toute autre opération mathématique sur les données.
Nous sommes dans la logique de l’évolution des micro-processeurs, où plutôt que résoudre � ad
infinitum � les complexités croissantes rencontrées par le processeur (vitesse, etc.), les tâches
se mutualisent au travers du processeur multi-cœurs.

Nous avons ainsi conçu un capteur à pixels numériques intégrant une conversion analogique-
numérique au sein de chaque pixel ou groupe restreint de pixels, constituant une première étape
avant l’intégration de fonctionnalités plus complexes. Pour cela, nous avons utilisé une techno-
logie 3D à deux wafers permettant d’apporter des éléments de réponse à des problématiques
cruciales du pixel numérique que sont la taille et le facteur de remplissage.

Nous avons fait le choix de concevoir un convertisseur Sigma-Delta, qui bien que plus lent
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en temps de conversion, offre une bonne précision et généralement une faible consommation.
Il ne nécessite pas de composant externe et surtout autorise un changement de résolution
sans modifier sa structure. Notre contribution principale concerne l’intégration au niveau pixel
d’une structure de convertisseur sigma delta, conçue originellement pour une intégration bas
de colonne, moins contrainte en surface. Nos efforts se sont focalisés sur la réduction de
la complexité des différents blocs de la structure habituelle du convertisseur Sigma-Delta.
Cela nous a amené notamment à réaliser un modulateur Σ∆ sans AOP pour son sous-circuit
intégrateur et à privilégier une approche basée sur un compteur asynchrone numérique 10 bits
pour le filtre de décimation. Nous avons regroupé la modulation par groupes de quatre pixels
afin d’optimiser la taille du pixel et rester dans un format très intéressant au vu de l’état de l’art
des pixels numériques. Notre volonté a été de travailler avec des transistors à taille minimale,
favorisant la consommation et l’intégration. Nous avons réalisé un circuit complet, ce qui nous
permet de mettre en avant une linéarité relativement bonne (bien que perfectible), notamment
sur les images réelles.

Concernant le dessin des masques, afin d’optimiser le facteur de remplissage, les photodiodes
ont été positionnées sur un wafer et le reste du circuit sur l’autre. Les dessins des masques du
circuit ont été réalisés en vue d’une fabrication du circuit. Nous avions pour projet d’appuyer
nos résultats issus de la simulation par des mesures physiques. Malheureusement ce circuit n’a
jamais vu le jour. Malgré nos relances incessantes tout au long de notre projet, le fabricant a
continuellement repoussé la date de réalisation, avant d’annuler purement et simplement cette
prestation.

En ce qui concerne l’utilisation de notre capteur, il existe de nombreux algorithmes de trai-
tement d’image utilisant comme données d’entrée des voisinages de taille restreinte. C’est
pourquoi nous avons conçu un système d’adressage et de lecture en parallèle de macroblocs
de 16 pixels codés sur 10 bits. Nous pouvons ainsi travailler par zone ou région d’intérêt sur
l’image globale avec des voisinages de 16 pixels. Le fait de combiner la résolution variable (jus-
qu’à 10 bits) et la lecture par voisinage permet d’une part d’obtenir rapidement une première
image complète à faible résolution, et permet d’autre part d’augmenter la précision sur l’image
suivante en travaillant uniquement sur la zone d’intérêt de l’image désirée.

A propos des figures de mérite, voici un résumé des principaux chiffres clefs caractérisant notre
capteur. La taille d’un pixel est de 32, 5 µm × 32, 5 µm avec un facteur de remplissage de
l’ordre de 80%. La consommation est de 11 µA/pixel. Nous obtenons un SNR de 60 dB,
un THD de l’ordre de −45 dB, un SINAD de 44, 95 dB, un ENOB d’environ 7, 2 bits, une
DNL de +1, 37/− 0, 73 (pour N = 1023) et un INL de +2, 447/− 3, 5 (pour N = 1023). Le
bruit ramené en entrée sur le photorécepteur est estimé à 140 e−

rms pour un faible et moyen
éclairement et 920 e−

rms pour un très fort éclairement (saturation).

Cette structure bien qu’intéressante et efficace compte-tenu de sa simplicité, présente certaines
imperfections. L’utilisation de la technique de mutualisation, pertinente en termes d’intégration
et de consommation, multiplie par quatre le temps de conversion. Un offset est rajouté sur les
tensions de référence et du signal utile susceptible d’entrâıner une non-uniformité (ce problème
se retrouve sur les convertisseurs bas-de-colonne par exemple). L’autre aspect discutable de
cette structure est la perte de linéarité due au gain du modulateur. Contrairement à un Sigma-
Delta classique, nous avons besoin d’un nombre de cycles plus élevé pour atteindre 10 bits
de résolution. Notre structure possède également des harmoniques élevées. Celles-ci doivent
faire l’objet d’une attention particulière et d’une future étude approfondie pour les diminuer.
Pour finir, l’utilisation du compteur comme mémoire n’est pas forcément l’option la moins
consommatrice.
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Bien qu’elles puissent sans aucun doute être améliorées et optimisées, nos investigations ont
été pertinentes et ont permis d’obtenir des résultats très encourageants. Cette architecture
est à notre connaissance une première au niveau pixel dans une technologie 3D, ce qui fait
son originalité par rapport à l’état de l’art. Les résultats mis en avant montrent clairement le
potentiel de la structure mais nécessitent également de pousser plus en avant les travaux afin
d’optimiser l’intégration et les performances de ce pixel numérique.

6.2/ Perspectives

Nous considérons plusieurs pistes à propos de l’amélioration et l’optimisation de notre capteur.
Notre idée première est de parfaire la partie mémorisation de notre pixel. Nous utilisons actuelle-
ment quatre compteurs asynchrones qui ont la double fonctionnalité décimation/mémorisation.
Un compteur numérique équivaut à 1

8 de la surface totale du groupe de quatre pixels, et
représente la quasi-totalité de la consommation dynamique par pixel.
Afin d’améliorer la superficie et la consommation, nous envisageons de remplacer trois des
quatre compteurs par 30 cellules 1 bit de SRAM 6T. Nous prévoyons cette alternative car les
quatre conversions d’un groupe de pixels se font de manière séquentielle. Le résultat des trois
premières conversions serait stocké dans les 30 cellules SRAM 6T et le résultat de la dernière
serait mémorisé dans le compteur restant.
En admettant travailler avec des tailles optimales, nous visualisons le bénéfice en terme de
surface. En effet, un compteur est composé de 292 transistors, soient actuellement 1168 tran-
sistors pour les fonctionnalités décimation et mémorisation. Une cellule SRAM 6T se compose
de 6 transistors, ce qui représenterait seulement 472 transistors. La consommation dynamique
pourrait être également améliorée car une cellule SRAM consomme très peu.
Cette solution ne nécessite aucune modification majeure de notre structure. La réflexion porte-
rait sur le dessin des masques ainsi que sur la structure de la mémoire dont les amplificateurs
de lecture en bas de colonne qui sont nécessaires dans toute structure de mémoire de type
SRAM.

Le deuxième progrès porterait sur la partie analogique de notre structure. Nous pourrions retirer
la capacité C5 (cf. Figure 3.21) qui n’est pas critique dans le fonctionnement de la modulation.
Cette capacité est présente afin de pallier certaines variations électriques.
Ce changement pourrait s’accompagner d’un changement d’architecture de comparateur. La
nouvelle architecture de comparateur nommée double tail, autoriserait une meilleure précision,
ou à précision équivalente, une taille de transistors moindre avec une fréquence d’horloge plus
élevée. L’augmentation de la fréquence d’horloge aurait deux effets positifs que sont la possibi-
lité d’augmenter le nombre d’IPS (toutefois non critique pour nous), et permettrait de diminuer
le temps de conversion pour pallier l’offset sur l’échantillonnage.
Cette nouvelle proposition aurait pour avantage global la diminution de la taille du pixel et of-
frirait la potentialité de ne plus utiliser la solution MCBS faisant de notre pixel un � vrai � pixel
numérique. Ce changement s’accompagnerait inévitablement d’une étude supplémentaire sur
le nouveau comparateur mais également sur le comportement global du système.

A plus longue échéance, une expérimentation attrayante serait de transformer la structure
actuelle en une structure du deuxième ordre. Cela permettrait soit de diminuer le nombre
de cycles si la même précision est conservée, soit d’augmenter la précision. Augmenter la
précision permet d’accrôıtre la dynamique de notre capteur. En effet, si la dynamique initiale
est imposée par la structure du pixel, diminuer le LSB de la conversion, et donc augmenter
le nombre de bits de la conversion, permet d’obtenir un plus grand nombre de niveaux de
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gris indépendamment de la dynamique de départ. Toutefois, l’amélioration de la précision du
convertisseur a un prix. Schématiquement faire passer une structure Sigma-Delta du premier
ordre en une structure Sigma-Delta du second ordre entrâıne inévitablement l’ajout d’un étage
d’intégration dans la boucle de fonctionnement. Nous aurions une augmentation significative
du nombre de composants et donc des augmentations potentielles de la consommation et de la
taille du pixel. De plus, une attention particulière devra être portée sur la stabilité du système.
L’étude portera également probablement sur le filtrage numérique, le compteur numérique
étant possiblement trop juste en terme d’efficacité pour une résolution supérieure à 10 bits.

Les problématiques qui s’imposent et qui viennent enrichir la notre sont alors : quelle est la plus
haute résolution recherchée avec notre conversion sachant que nous avons une forte contrainte
d’intégration, et surtout quel est le juste compromis entre précision et surface du pixel ?

Une des solutions possibles pour répondre à cette problématique est la technologie CMOS
à intégration 3D, récemment arrivée sur le marché et disponible pour les laboratoires
académiques, que l’on retrouve à travers la solution OPEN 3D du laboratoire LETI à Gre-
noble. Cette solution est aussi basée sur le principe de l’empilement de wafers. Bien que plus
onéreuse que la précédente, la solution du LETI offre un avantage certain sur sa consœur :
le nœud technologique peut différer entre le wafer du haut et celui du bas. Nous pouvons
imaginer une séparation entre les parties analogique et numérique et recourir à un nœud plus
gros en Analogique sur un wafer et plus petit en Numérique sur un autre. Cette solution ne
propose pour le moment qu’un empilement de deux wafers mais à plus long terme, nous pou-
vons espérer un empilement plus conséquent rendant alors le pixel très haute résolution à taille
contrôlée, voire fortement réduite, bien plus envisageable. Le point discutable de la techno-
logie du LETI est l’espacement des connexions wafer à wafer qui est plus grand que celui de
la technologie de TEZZARON (≈ 50 µm). Néanmoins, une étude plus approfondie doit être
investiguée afin de voir si un pixel numérique avec conversion Sigma-Delta du second ordre
ayant une résolution de 12 à 14 bits avec un facteur de remplissage de près de 100% pour une
taille de pixel d’environ 50 µm est réalisable, ce qui pourrait être une nette avancée dans le
domaine.

Pour finir, nous avons souvent parlé de pixel intelligent. Faute de temps, nous n’avons pas pu
travailler sur la partie � processeur � et plus précisément sur l’unité arithmétique et logique
qui permettrait de faire des opérations mathématiques simples et qui est la base de tout
micro-processeur. La première étape serait de définir les opérations de base pour un ou des
traitements d’images spécifiques puis de développer l’architecture adéquate, et enfin optimiser
la taille pour le rendre compatible à un pixel voire un groupe de pixels tout en assurant une
faible consommation. La solution OPEN 3D à plusieurs wafers, serait également extrêmement
intéressante pour l’intégration de ce micro-processeur.
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le transistor N2 en fonction de la tension d’entrée et le bruit ramené en entrée
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4.9 DNL de la réponse du système pour un comparateur avec une précision simulée
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4.38 Histogrammes de l’image réelle et de l’image reconstituée avec N = 347 (partie
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5.12 4ème possibilité d’intégration. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 175

5.13 Notre choix avec un empilement de trois wafers. . . . . . . . . . . . . . . . . . 176

5.14 Layout du wafer du dessus avec les photodiodes. . . . . . . . . . . . . . . . . . 177

5.15 Layout du wafer du dessous avec le circuit complet. . . . . . . . . . . . . . . . 178

5.16 Mode de lecture de notre capteur d’image. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 179

5.17 Connexions des sorties et des signaux de sélection. . . . . . . . . . . . . . . . . 181
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comparateur avec précision simulée de 2, 5 mV pour une résolution de 10 bits
(N = 1023). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 213



TABLE DES FIGURES 197

B.2 Interpolation (en rouge) de notre courbe de simulation (en bleue) pour un
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Figure A.1 – Dérivée du TCR en fonction de la tension grille. Détermination de VTH d’un
transistor de type N pour L = Lmin et W = 10 µm.
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Figure A.2 – Dérivée du TCR en fonction de la tension grille. Détermination de VTH d’un
transistor de type P pour L = Lmin et W = 150 nm.

Figure A.3 – Dérivée du TCR en fonction de la tension grille. Détermination de VTH d’un
transistor de type P pour L = Lmin et W = 10 µm.
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Figure A.4 – Influence de la température et de la tension de drain sur la tension de seuil
pour un NMOS (W = 150 nm).
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Figure A.5 – Influence de la température et de la tension de drain sur la tension de seuil
pour un NMOS (W = 10 µm).
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Figure A.6 – Influence de la température et de la tension de drain sur la tension de seuil
pour un PMOS (W = 150 nm).
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Figure A.7 – Influence de la température et de la tension de drain sur la tension de seuil
pour un PMOS (W = 10 µm).
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Figure A.8 – En haut, variation de ID en fonction de VGS et VDS . En bas, logarithme de
ID en fonction de VGS pour VDS = 1, 5 V (NMOS avec W = 10 µm et L = 130 nm).
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Figure A.9 – En haut, variation de ID en fonction de VSG et VSD. En bas, logarithme de
ID en fonction de VSG pour VSD = 1, 5 V (PMOS avec W = 150 nm et L = 130 nm).



211

Figure A.10 – En haut, variation de ID en fonction de VSG et VSD. En bas, logarithme de
ID en fonction de VSG pour VSD = 1, 5 V (PMOS avec W = 10 µm et L = 130 nm).
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Figure B.1 – Interpolation (en rouge) de notre courbe de simulation (en bleue) pour un
comparateur avec précision simulée de 2, 5 mV pour une résolution de 10 bits (N = 1023).
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Figure B.2 – Interpolation (en rouge) de notre courbe de simulation (en bleue) pour un
comparateur avec une précision simulée de 1, 4 mV pour la résolution de 10 bits (N = 1023).
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Résumé :

Aujourd’hui, les capteurs d’image CMOS sont quasi exclusivement architecturés autour de pixels analogiques. Une transition vers
des pixels purement numériques permettrait d’améliorer significativement les performances des imageurs. Malheureusement, une
telle approche est difficilement envisageable car elle entraine un pixel surdimensionné et inutilisable pour le marché grand public.
Une des voies prometteuses pour résoudre ce problème d’intégration des pixels est de réfléchir non plus en deux dimensions
(2D), mais en trois dimensions (3D), en répartissant les différentes fonctionnalités sur plusieurs wafers interconnectés.
Ainsi, les travaux présentés dans ce manuscrit décrivent la conception d’un capteur d’image purement numérique en technologie
CMOS 3D-IC 130 nm Tezzaron. Ce capteur est architecturé autour d’un pixel numérique intégrant une modulation sigma delta
du premier ordre sur 10 bits de résolution maximale. L’étude exhaustive des différents blocs constituant le pixel nous a permis
de proposer au final une solution garantissant une surface maitrisée de silicium : taille finale de pixel de 32, 5 µm× 32, 5 µm
pour un facteur de remplissage de plus de 80%. Au niveau des performances brutes, la simulation du pixel a révélé de bons
résultats : consommation de 11 µA/pixel, rapport signal sur bruit de 60 dB, nombre effectif de bits d’environ 7, 2 bits, non
linéarité différentielle maximale et minimale de +1, 37 / − 0, 73 (pour N = 1023) et une non linéarité intégrale maximale et
minimale de +2, 447/− 3, 5 (pour N = 1023).

Mots-clés : Capteur à pixels numériques, Tezzaron Semiconductor, Convertisseur Sigma Delta, circuit intégré à technologies 3D.

Abstract:

Nowadays, CMOS image sensors are almost exclusively architectured around analog pixels. A transition to purely digital pixels
would significantly improve the performances of imagers. Unfortunately, such an approach is difficult to consider because it
implies an oversized and unsuitable pixel for the consumer market. One of the promising ways to solve this problem of pixel
integration is to think not only in two dimensions, but in three dimensions by distributing the different functionalities on several
interconnected wafers.
Thus, the research presented in this phd thesis describes the design of a purely digital image sensor in a CMOS 3D-IC 130 nm
Tezzaron technology. This sensor is architectured around a full digital pixel integrating a first order sigma delta modulation
with a maximal 10-bit resolution. The exhaustive study of the different blocks constituting the pixel allowed us to finally
propose a solution guaranteeing a contained surface of silicon: a pixel size of 32, 5 µm× 32, 5 µm with a fill factor of at least
80%. Regarding performances, the pixel simulations revealed good results: 11 µA/pixel consumption, 60 dB signal-to-noise
ratio, 7.2 effective number of bits, maximum and minimum differential nonlinearity of +1, 37 /− 0, 73 (for N = 1023) and a
maximum and minimum integral nonlinearity of +2, 447/− 3, 5 (for N = 1023).

Keywords: Digital pixel sensor, Tezzaron Semiconductor, Sigma Delta converter, 3D-IC.
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