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Capitulo

1

SENSORES DE IMAGEN: EVOL’UCI(')N
HISTORICA Y CONCEPTOS BASICOS

1.1.- EVOLUCION HISTORICA

El desarrollo histérico de los sensores de imagen esta intrinsecamente ligado al desarrollo de las
tecnologias sobre las que este tipo de dispositivos se implementan. Estas son, principalmente,
la tecnologia CCD (Charge-Coupled Devices) y las tecnologias MOS y CMOS.

En los afios 60’s comenzaron los intentos por lograr la implementacion de sensores de imagen
en tecnologias MOS, obteniendo diferentes grados de éxito en implementaciones con transisto-
res nmos, pmos y bipolares. Por ejemplo, en 1963, Morrison[1] logré implementar una estruc-
tura que permitia determinar la posicion de un punto de luz haciendo uso del efecto
fotoconductivo de los semiconductores. El “scanistor” [2], implementado por IBM en 1964,
utilizaba una matriz de uniones npn direccionadas a través de una red resistiva para generar un
pulso proporcional a la intensidad de luz incidente. En 1966, Westinghouse presentd una matriz
de fototransistores de dimensiones 50x50 [3]. En el aspecto tecnoldgico, todos estos sensores
generaban una salida proporcional a la intensidad instantanea de luz incidente, sin llevar a cabo
ninguna adaptacion de la sefial 6ptica. Como consecuencia, la sensibilidad de estos dispositivos
era baja, y se hacia necesaria la incorporacion de una ganancia a nivel de pixel para mejorar las
caracteristicas del mismo.

En 1967, Weckler y Fairchild sugirieron el uso de uniones pn en modo por integracion de carga
[4]. Con esta técnica, la carga fotogenerada en la union pn se integra en la capacidad parasita
del mismo dispositivo que forma la union. La carga fotogenerada podria convertirse en tension
mediante el uso de elementos resistivos.

Al mismo tiempo que era propuesta la integracion de la carga fotogenerada, RCA public6 un
sensor basado en un transistor de capa fina (TFT o Thin-Film Transistor) [5]. La matriz de pi-
xeles implementada tenia unas dimensiones de 180x180 elementos, e incluia una circuiteria 16-
gica para llevar a cabo el direccionamiento secuencial de los pixeles.

En 1968, Noble describio varias configuraciones de matrices de sensado de imagen [6]. En este
articulo se describen tanto los fotodiodos superficiales como la posibilidad de la implemen-
tacion de los mismos enterrados para la reduccion de la corriente oscura en estos dispositivos.
Propuso llevar a cabo la lectura del pixel a través de un amplificador de carga en lugar de hacerlo
simplemente a través de un elemento resisitivo. También propuso por primera vez el uso a nivel
de pixel de un transistor MOS en configuracion de seguidor por fuente para realizar la lectura
del pixel, estableciendo la teoria de lo que posteriormente se conocera como pixeles activos
(APS: Active Pixel Sensors), en contraste con las anteriores configuraciones, consideradas pa-
sivas (PPS: Pasive Pixel Sensors).



Con la introduccion del amplificador por carga se platearon los problemas de desapareamiento
entre los dispositivos que integran el sensor. Asi, la descripcion del ruido de patron fijo se llevo
a cabo en 1970 [7].

En respuesta a los problemas que presentaban los sensores de imagen en tecnologias MOS res-
pecto al ruido (principalmente al ruido de patrén fijo), y a la incapacidad de esta tecnologia de
solventar esta barrera, en 1970 se lleva a cabo la descripcion de los sensores implementados en
tecnologia CCD [8]. Estos sensores se caracterizaban por la relativa ausencia de ruido de patron
fijo, lo que supuso la principal adopcidn de esta técnica por muchas otras arquitecturas de sen-
sado de imagen. Ademas de este factor, en comparacion con las escalas de integracion de las
tecnologias MOS y CMOS, el tamafio del pixel en tecnologia CCD era menor, lo que permitia
alcanzar una mayor resolucion en el sensor.

Desde la implantacion de los sensores CCD, éstos han liderado indiscutiblemente el campo de
las camaras electronicas en cualquier tipo de aplicacion. Durante muchos anos, las demandas
de mercado han conducido a mejoras impresionantes en el desarrollo de las tecnologias CCD,
que han respondido ofreciendo una escala de integracioén y una calidad de imagen que otras tec-
nologias no podian ofrecer mejor. Los sensores de imagen en tecnologia CCD, desde el primer
momento hasta hace relativamente poco, han tenido mejores caracteristicas (o en el peor de los
casos equiparables) que los sensores implementados en tecnologias MOS en factores tan deter-
minantes como la eficiencia cuantica, el factor de relleno, la corriente oscura, la eficiencia en la
transferencia de carga, la frecuencia de lectura, la carga residual, el ruido de lectura y el rango
dindmico.

Mientras se aplicaba un gran esfuerzo en el desarrollo de los CCDs a lo largo de los 70’s y de
los 80’s, los sensores de imagen en tecnologia MOS se investigaban s6lo de forma esporadica,
y eran comparados de forma desfavorable con los CCDs respecto a los factores citados anterior-
mente. A finales de los 70’s y principio de los 80’s Hitachi y Matsushita continuaron con el de-
sarrollo de los sensores de imagen en tecnologia MOS [9], [10]. Sobre 1985, Hitachi combin6
el sensor MOS con un registro de desplazamiento horizontal CCD [11]. En 1987, Hitachi intro-
dujo una técnica simple on-chip para conseguir tiempos de exposicion variables y eliminacién
del ruido flicker [12]. Sin embargo, quizas debido al ruido temporal residual, especialmente im-
portante en condiciones de baja iluminacion, Hitachi abandond las aproximaciones que habia
realizado sobre los sensores de imagen en tecnologia MOS.

Segun Eric E. Fossum [13], a principios de los 90’s, dos esfuerzos independientes han condu-
cido al resurgimiento de los sensores de imagen en tecnologia CMOS. El primero de los esfuer-
zos fue la creacion de sistemas de vision de alta funcionalidad en los que el bajo coste era el
factor determinante. El segundo esfuerzo, independiente del primero, fue consecuencia de las
necesidades de la NASA por la implementacion de sistemas de imagen miniaturizados y de bajo
consumo como instrumental en sus equipos espaciales. Tales sistemas de imagen estan limita-
dos por la implementacion de los dispositivos, y no por el coste de produccion. Este esfuerzo
fue llevado a cabo por la U. S. Jet Propulsion Laboratory (JPL), con la consecuente transferencia
de la tecnologia a AT&T Bell Labs, Kodak, National Semiconductors y varias compafias gran-
des norteamericanas, tales como Photobit. La convergencia de estos esfuerzos ha conducido a
avances importantes en los sensores de imagen y al desarrollo de los sensores CMOS basados
en pixeles activos (APS CMOS). Se han logrado implementaciones que pueden competir con
los CCDs en aspectos tan claves como el ruido de lectura, el rango dinamico y la responsividad,
pero con una vasta ventaja en cuanto a funcionalidad, menor consumo y el potencial bajo coste
de produccion de las tecnologias CMOS convencionales frente a las tecnologias CCD.
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El giro de una tecnologia a otra, al igual que ocurre con los procesos de seleccion natural, ha
sido resultado de la especializacion de las tecnologias CCD. Si bien estas tecnologias supusie-
ron en un principio un avance importante en la implementacion de sensores de imagen al ser
concebidas para llevar a cabo esta funcion, a medida que se ha ido exigiendo versatilidad a los
sensores de imagen, éstas no han podido responder, pues la funcionalidad que en estas tecnolo-
gias se puede afiadir esta muy limitada. Por otro lado, el desarrollo de las tecnologias CMOS en
las ultimas dos décadas ha sido exponencial en cuanto al grado de escalabilidad y de funciona-
lidad, lo que ha permitido que el disefio de sensores en tecnologia CMOS resulte muy versatil:
permite la incorporacion de una circuiteria relativamente compleja a nivel de pixel que corrige
los defectos que esta tecnologia tiene frente a las tecnologias CCD. Esto esta provocando el giro
en la comparacion de las caracteristicas de unos y otros sensores. Ya no puede afirmarse que los
sensores CCDs aventajen a los sensores CMOS en los factores antes citados (eficiencia cuanti-
ca, factor de relleno, etc); de hecho, la tendencia actual posiblemente desemboque en la mono-
polizacion del mercado de camaras digitales por las tecnologias CMOS.

1.2.- CONCEPTOS BASICOS

El principal reto en el disefio de un sensor de imagen es la incorporacion de la mayor funciona-
lidad posible a nivel de pixel. Es decir, de forma dptima, el disefiador persigue llevar a cabo la
correccion de errores, la amplificacion de la carga fotogenerada y la conversion analogico-di-
gital a nivel de pixel, es decir, de forma independiente para cada pixel. De esta manera se con-
siguen mejorar las caracteristicas del sensor, tales como la minimizacién del ruido de patrén fi-
jo, lamejora de la conversion de sefal luminosa en eléctrica, la eliminacion de la carga residual,
y el aumento del rango dindmico.

Sin embargo, para la obtencioén de una buena calidad de imagen es imprescindible cumplir de-
terminados requisitos de resolucion de la imagen. Esto obliga a que la superficie de integrado
dedicada a cada pixel sea bastante reducida. He aqui el principal problema del disefiador: dema-
siada circuiteria para tan poco espacio.

El compromiso de disefio entre funcionalidad y superficie ocupada establece diferentes niveles
en la implementacion de la circuteria en los sensores de imagen: nivel de sistema; nivel de co-
lumna; y nivel de pixel (Fig. 1.1).

El sensor estara constituido por una matriz de pixeles de dimensiones n x m, de forma que la
circuiteria a nivel de sistema seran todos aquellos dispositivos que estén compartidos por todos
los pixeles. Esta circuiteria debera ser rapida, pues debera responder a todos los pixeles de forma
secuencial para cada imagen. En su disefo la superficie ocupada no sera el principal limite de
disefio.

En general, el esquema de lectura que siguen los sensores de imagen consiste en realizar el vol-
cado sucesivo de los valores de los pixeles de la matriz por las filas. Este esquema de lectura nos
lleva a definir una circuiteria a nivel de columna, consistente en todos los dispositivos que sean
compartidos por una misma columna de la matriz. La rapidez de los dispositivos debera ser me-
nor que la de la circuiteria a nivel de sistema, pero el area disponible para su implementacion se
ve reducida.

Finalmente, existiran una serie de elementos que se implementen en cada pixel, definiendo asi
la circuiteria a nivel de pixel. Los tiempos de operacion de esta circuiteria seran relativamente
altos, pero la superficie disponible es muy reducida.



Los tres niveles de jerarquizacion quedan conectados como sigue: la circuiteria a nivel de pixel
haré uso del bus de columna para volcar la salida del pixel en la circuiteria de columna; ésta a
su vez hace uso del bus de sistema para volcar su salida sobre la circuiteria a nivel de sistema.

. . circuiteria a nivel de pixel
matriz de pixeles

_— — e e e e e — ==

\bus de columna

bus de sistema

circuiteria a nivel de columna /
circuiteria a nivel de sistema

Fig. 1.1: Jerarquizacion de la circuiteria en un sensor de imagen

Definida esta jerarquizacidn en la circuiteria de los sensores de imagen, pueden definirse dife-
rentes estrategias que dan lugar a las diferentes arquitecturas en el disefio de los sensores de ima-
gen. Asi, se define como pixel pasivo a aquella estructura que a nivel de pixel incluye
unicamente el elemento fotodetector y una llave para el direccionamiento del pixel. La estrate-
gia de disefio en este tipo de sensores es aprovechar toda la superficie del pixel para la fotode-
teccidon, con lo que se pretende conseguir maximizar la cantidad de fotones capturados. La
circuiteria que lleva a cabo la deteccion electronica de la carga fotogenerada por estos fotones,
asi como todas las demas funciones que realiza el sensor, se implementa, o bien a nivel de co-
lumna, o bien a nivel de sistema. Los sensores que responden a esta arquitectura se denominan
sensores basados en pixeles pasivos o PPS (Passive Pixel Sensors). La incorporacién de un am-
plificador a nivel de pixel da lugar a los pixeles activos. La estrategia de disefio consiste en re-
ducir el area de fotosensado para incorporar circuiteria electronica que permita mejorar las
caracteristicas del sensor. Dichas arquitecturas se denominan sensores basados en pixeles ac-
tivos o APS (Active Pixel Sensors). La alta escala de integracion ha permitido definir el sensor
basado en pixeles digitales (DPS) [14]. La complejidad de la circuiteria a nivel de pixel en estos
esquemas es muy elevada: cada pixel incluye una fotopuerta nmos, puertas de transferencia y
de reset, una capacidad de almacenamiento, un comparador de tres etapas y 8 celdas de memoria
dinamica de un bit constituidas cada una por tres transistores.

El desarrollo de sensores esta dirigido tanto por una estrategia de disefio como por una limita-
cion tecnoldgica. Actualmente, las escalas de integracion de las tecnologias CMOS permiten
implementar el amplificador a nivel de pixel y muchas mas funciones, por lo que las arquitec-
turas PPS! han quedado practicamente aparcadas.

Un concepto que cabe introducir, pues a lo largo del proyecto se hace extensa referencia a él es
el ruido de patron fijo o FPN (Fixed Pattern Noise). El ruido de patron fijo es un ruido de na-
turaleza espacial, independiente del tiempo, que surge como resultado de las diferencias entre
los parametros tecnologicos de los dispositivos que se implementan en el sensor. Cuando se im-
plementa el sensor, la celda basica (el pixel) se repite a lo largo de toda la matriz de sensado.
Todos los pixeles estan disefiados de forma idéntica, pero cada uno presentara una desviacion
de su valor nominal debido a las variaciones en el proceso tecnoldgico generadas por el desapa-

1. La principal ventaja de los sensores CMOS frente a los CCD es la compleja circuiteria que permite
afiadir. Los PPS no aprovechan esta ventaja.
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reamiento entre dispositivos. Igual ocurrira entre las circuiterias a nivel de columna y a nivel de
sistema. Este ruido es de especial importancia en los sensores de imagen, pues distorsiona la
imagen final capturada, y sera necesario el desarrollo de algoritmos para su correccion.

1.3.- ESTRUCTURA Y MOTIVACION DEL PROYECTO

1.3.1.- Estructura

Expuesta la evolucion histérica de las tendencias tecnoldgicas en la realizacion de sensores de
imagen, el principal de este proyecto consiste en la realizacion de un analisis fundamentalista
de las estructuras basicas utilizadas en el sensado de imagen, asi como llevar a cabo una expo-
sicion de las arquitecturas actuales mas generalizadas, centrando el estudio en torno a las tec-
nologias CMOS convencionales.

Para cumplir tales objetivos, el trabajo se organiza como sigue.

En el capitulo 2 se lleva a cabo un andlisis resumido de las caracteristicas de los semiconduc-
tores, y se justifica el porqué de su utilidad para el sensado de imagen. Se describe como se lleva
a cabo la absorcion de los fotones incidentes, se describe la union pn y como aprovechar el
comportamiento de la misma ante la incidencia de un flujo luminoso. Se definen conceptos tales
como la profundidad de penetracion y la eficiencia cudntica.

En el capitulo 3 se lleva a cabo una descripcion y un analisis comparativo de los diferentes dis-
positivos fotosensores. Las propiedades de estos dispositivos dependeran basicamente de como
implementen la unioén pn, entrando en juego factores tales como la profundidad a la que se lo-
calice la unidn, si ésta consiste en una unién pn simple (fotodiodo) o se forma a partir de una
unién npn o pnp (es decir, a partir de un bipolar vertical), etc. El capitulo se centra principal-
mente en las tecnologias CMOS convencionales, pues es el principal objetivo de este proyecto,
pero también se tantean otras tecnologias que, por sus caracteristicas, resultan interesantes para
aplicaciones de sensado de imagen. Se lleva a cabo también la definicidén de los parametros que
sirven para caracterizar a los sensores de imagen, tales como el rango dinamico, 1a relacion se-
fial a ruido, y la funcion de transferencia de la modulacion (MTF).

En el capitulo 4 se analizan las diversas formas de adaptacion de la carga fotogenerada en el
dispositivo fotosensor. Entran en juego conceptos como adaptacion de la carga fotogenerada en
tiempo discreto y en tiempo continuo; se introducen en detalle los conceptos de pixeles activos
y pasivos antes mencionados; se describe el principio de operacion de los sensores por integra-
cion de carga y logaritmicos; y se proponen arquitecturas implementadas a nivel de pixel que
tienen como objetivo afadir funcionalidad para la mejora de las caracteristicas.

En el capitulo 5 se realiza un andlisis de las distintas componentes de ruido. Para ello se distin-
gue entre ruido temporal y ruido espacial. Para el ruido temporal se analizan las diferentes
fuentes de ruido temporal (térmico, de disparo, flicker,...) de forma general, y se lleva a cabo una
particularizacion de este andlisis para los sensores de imagen en tiempo discreto. Respecto al
ruido espacial, éste provocara una variacion espacial en la imagen de salida, en condiciones de
iluminacioén uniforme (constante en el espacio). Las fuentes principales de este ruido espacial
seran las diferencias en las ganancias y los errores de desapareamiento existentes entre los dis-
positivos implementados. En esta categoria se incluye el ruido de patron fijo (FPN), del que se
lleva a cabo una definicion, se propone un modelo estadistico y se presentan algoritmos para su
eliminacion.



En el capitulo 6 se presentan las arquitectura basicas para llevar a cabo la conversion analogico-
digital, y se describen algunas arquitecturas de moduladores >—Ay de esquemas MCBS (Multi
Channel Bit Serial) que consiguen implementar dicha conversion a nivel de pixel.

1.3.2.- Objetivos y Motivacion

El objetivo de este Proyecto de Fin de Carrera es realizar una revision del estado de la técnica
en lo referente al disefio de sensores de imagen en tecnologias CMOS. En este sentido, el pro-
yecto es diferente a lo habitual, pues no persigue una realizacion o disefio concreto, sino que su
resultado consiste en un “informe”, necesariamente resumido, de las caracteristicas y prestacio-
nes esperables, las ventajas e inconvenientes frente a otras alternativas, las dificultades y limi-
taciones mas relevantes, y las técnicas de disefio reportadas para superarlas o atenuarlas, en el
campo especifico de los sensores de imagen CMOS.

Aparte de satisfacer el requisito académico asociado, la motivacion esencial para la realizacion
de este Proyecto ha sido la de adquirir un sustrato de conocimiento profundo en esta materia, en
forma de revision bibliografica y comprension de los aspectos esenciales del problema, como
paso inicial de unos estudios mas profundos en este campo. Este enfoque responde a un deseo
claro de realizacion de estudios de doctorado, bien definido desde el comienzo del trabajo de
este Proyecto.

El particular enfoque, con sus ventajas en lo referente al objetivo final, supone también algunos
inconvenientes. Por una parte, no es facil comprender y asimilar en detalle las limitaciones y
dificultades técnicas de circuitos poco convencionales, sin realizar previamente un trabajo deta-
llado de andlisis y disefio, al menos en algunos casos concretos. En particular, la comprension
de lo circuitos empleados en las configuraciones mas comunes de cdmaras CMOS actuales re-
quiere manejar sefiales fotogeneradas (y por tanto procesos de absorcion de fotones y genera-
cioén en semiconductores), emplean transistores operando en inversion fuerte y débil, requieren
analisis de ruido que van bastante mas alla del simple analisis lineal de pequefia sefial, incluyen-
do casos no lineales, en estado no estacionario, y también en tiempo discreto, y precisan del ana-
lisis de otros efectos de segundo orden relativamente complejos para el nivel de un recién
titulado, tales como el desapareamiento de diodos y de transistores MOS en todas sus zonas de
inversion. Por otra, la relevancia actual del tema y su rapida evolucion en los ultimos afos, hace
que las fuentes bibliograficas existentes sean muy abundantes pero a la vez muy dispersas y en
general organizadas desde puntos de vista muy dispares. Esto, unido a un objetivo definido de
manera “difusa”, hacen que no est¢ muy claro hasta donde se debe llegar en el desarrollo del
Proyecto.

Sin embargo, no debe perderse de vista que lo contenido en este documento responde a un Pro-
yecto Fin de Carrera, aunque sus objetivos y su enfoque apunten a la realizacioén de un trabajo
de mayor envergadura.
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Capitulo

2

ABSORCION OPTICA EN
UN SEMICONDUCTOR

2.1.- ESTADOS ENERGETICOS DEL ELECTRON. DEFINICION DE FOTON

Segtin el modelo atémico de Bohr!, para el caso del hidrogeno en el que existe un solo electron
por atomo, el momento de éste s6lo puede tomar una serie de valores discretizados, lo que da
lugar a que la energia del electron tome valores dentro de un conjunto de estados energéticos
discretizado. Estos estados energéticos vienen definidos por la relacion:

4
E, = _am_ (2.1)

2.2 2

8he n

donde E,, es la energia del electron, g la carga del electron, €, es el valor de la permitividad eléc-
trica del vacio, m es la masa del electron en el espacio libre, 4 la constante de Planck, y » un
numero entero positivo.

De acuerdo con este modelo atomico el electron, siempre que se mantenga confinado en una
orbita con un determinado nivel energético asociado, no podra radiar ni absorber energia. La
radiacion energética se producird cuando el electron salte desde una oOrbita de energia £, hasta
otra de menor energia £, y consistira en la liberacién de un cuanto de energia, o fotén, cuya
energia vendra dada por:

E,—E, = h U (2.2)

donde U es la frecuencia de la energia radiada. La cantidad h-U se denomina energia del foton.
De igual forma, un electron con un determinado nivel energético puede saltar a una orbita de
mayor energia si se produce la absorcion de un foton de energia h-v.

2.2.- BANDAS DE ENERGIA

El modelo de estados energéticos discretizados que hemos considerado es aplicable a elementos
en estado gaseoso, en los que cada atomo esté suficientemente separado de los demas como para
que no interactden. Sin embargo, en los sdlidos los &tomos no se mueven libremente, sino que
se encuentran agrupados de forma que se produce la interaccion entre ellos. Todos los atomos
de forma individual tienen indénticos estados energéticos, como se muestra en la Fig. 2.1(a)
para el caso del hidrogeno. A medida que dos atomos se acercan, las 6rbitas de los a&tomos co-
mienzan a solaparse (Fig. 2.1(b)). De la extrapolacidn de esta interaccion entre dos 4&tomos a un
solido en el que existe una multitud de &tomos cuyas bandas de energia interactian surge la de-
finicion de bandas de energia permitidas. Para un sélido, una banda de energia permitida ven-
dré definida por un conjunto estados energéticos que el electron puede tomar. Las bandas de
energia prohibidas estaran definidas en el solido por los valores de energia que el electrén no

I. El modelo atéomico de Bohr es demasiado simple, pero nos sirve para ilustrar el propdsito de esta
seccion
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puede tomar. Cada banda permitida contendra un nimero limitado de estados que podran acomo-
dar a un numero definido de electrones.

(a) (b)

E, E; Es

E,

E, E, Eq

E;

: O ! X O ' . o . 0O !
1 1 Q! 1

Fig. 2.1: Estados energéticos de dos atomos de hidrogeno (a) aislados; e (b) interactuando
En un semiconductor los electrones de valencia? ocupan un conjunto de estados energéticos que
definen la banda de valencia. La banda energética permitida mas proxima a la de valencia se de-
nomina banda de conduccion, y esta separada de la banda de valencia por una banda de estados
energéticos prohibidos (banda prohibida), de ancho E,. Esta representacion de los estados ener-
géticos para un material se denomina diagrama de bandas. La Fig. 2.2 compara el diagrama de
bandas de un metal, de un semiconductor, y de un material aislante.

En los metales la banda de conduccion esta solo parcialmente ocupada por electrones. Las bandas
de valencia y conduccién se solapan, por lo que en los metales puede considerarse que no existe
banda prohibida. En los materiales semiconductores la banda de valencia tiene los estados suficien-
tes para acomodar a todos los electrones de valencia proporcionados por los d&tomos del material.
Sino existen estados energéticos excitados la banda de valencia esta completa, mientras que la ban-
da de conduccién queda vacia de electrones.

Una banda completa no contribuye al flujo de corriente en el material. Por lo tanto es necesario la
absorcion de una energia (proporcionada, como ejemplo, en forma de energia térmica, o mediante
la incidencia de fotones sobre el material) mayor que la energia de la banda prohibida para que se
generen estados energéticos excitados (electrones en la banda de valencia que pasan a ocupar es-
tados energéticos en la banda de conduccidn) para que la carga contribuya al flujo de corriente en
el material. La probabilidad de que ocurra la transicion entre estados energéticos es pequeia cuan-
do la energia E, es grande, como ocurre con los materiales aislantes, caracterizados por un ancho
de la banda prohibida mayor de 5 eV.

En los semiconductores el ancho de la banda prohibida no es tan grande. Por ejemplo, para el silicio
E,=1.12 ¢V, mientras que para el GaAs es de 1.43 eV. La temperatura ambiente es suficiente para
que electrones en la banda de valencia reciban suficiente energia térmica para alcanzar la banda de
conduccion. La transicion de un electron de la banda de valencia a la banda de conduccion genera

2. Una descripcion profunda de la estructura electronica de los elementos quimicos puede encontrarse en

[1]
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un hueco en la banda de valencia. Un hueco se define como la existencia de un estado energé-
tico no ocupado en la banda de valencia. La aplicacion de un campo eléctrico proporcionara una
energia cinética a los electrones que se encuentren en la banda de conduccidn (generando un
flujo de corriente de electrones) y a los huecos que se encuentren en la banda de valencia (ge-
nerando un flujo de corriente de huecos). Por lo tanto, la conduccidn eléctrica en un semicon-
ductor tiene dos componentes: el transporte de carga negativa (electrones de la banda de
conduccion), y el transporte de carga positiva (huecos en la banda de valencia).

Eg=8eV EgzleV

\

/////////////////////////4////////////

(a) Aluminio (b) Oxido de silicio (c) Silicio

VI/I/J banda de conduccion m banda de valencia

Fig. 2.2: Diagrama de bandas de: (a) un metal; (b) un material aislante; y (c) un semiconductor

Los electrones y huecos en un semiconductor son portadores de carga de valor -q y +¢q respec-
tivamente (siendo ¢ la carga del electron: 1.6x107" C). Cada particula estara caracterizada por
una masa, diferente de la masa del electron en el espacio libre m,,. La masa del portador de carga
depende de la banda de energia que ocupe, del momento de la particula, asi como de la direccién
del campo eléctrico aplicado en el semiconductor. En la mayoria de los casos la masa de los
portadores de carga resulta ser menor que la masa en el vacio m,, lo que nos obliga a tener en
cuenta factores no descritos por la mecanica clasica. Una de las bases sobre las que se apoya la
mecanica cuantica es en la dualidad onda-particula, la cual permite la descripcion del electron’
como una onda de una determinada longitud de onda A, con un determinado momento asociado
p. La ecuacion de De Broglie describe la relacion entre la longitud de onda y el momento de la

particula:
_h _ hilk
ANo2m 23

donde k = 21U A es el niumero de onda de la particula.

Las ecuaciones que describen el comportamiento del electron® de forma clasica pueden incluir
la naturaleza cuantica del mismo asumiendo que el electron tiene una masa efectiva m,, distinta
de la masa del electron en el espacio libre. El electron puede considerarse una particula clasica
en el seno de un semiconductor, para el que la relacion entre energia y momento viene dada por:

2 _ h2k2
2m, 81T2me

donde E es la energia cinética del electron. Puesto que energia y momento estan relacionados
de forma compleja, no podemos hacer uso de la expresion 2.4 para calcular m,. Bajo conside-
raciones de mecanica cuéntica, m, se obtiene de la expresion>:

(2.4)

3. La dualidad onda-particula es aplicable no sélo al electrén, sino a cualquier particula.
4. Para ser mas exactos deberiamos decir electrones libres. Por defecto, con electron y hueco se hara
referencia generalmente a los portadores de carga libres.
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2,2
, = % (2.5)
0 E/0dk
es decir, la masa efectiva del electron puede calcularse conocida la relacion entre la energia cinética
de la particula y el nimero de onda de la misma.

La Fig. 2.2(c) es una representacion simplificada del diagrama de bandas de un semiconductor. La
representacion completa exige tres dimensiones. La ecuacion 2.4 permite una representacion sen-
cilla del diagrama de bandas de un semiconductor, en la cual se muestra la relacion existente entre
energia cinética (£) y momento (p). En la Fig. 2.3 se muestra esta representacion para dos materia-
les semiconductores: GaAs y Si. En el GaAs el méximo de la banda de valencia y el minimo de la
banda de conduccion coinciden para un valor de p (momento igual cero, pues se toma como refe-
rencia del momento el maximo de la banda de valencia), mientras que esto no ocurre con el silicio.
Los semiconductores en los que el maximo de la banda de valencia y el minimo de la banda de
conduccion coinciden para un mismo valor de p se denominan semiconductores de transicion di-
recta, mientras que si esta propiedad no se cumple se denominan semiconductores de transicion
indirecta.

E
(@) B (b)
bandas de conduccion \

Eg=14eV E,=lleV

p p

bandas de
valencia

Fig. 2.3: Diagrama de bandas de: (a) GaAs (transicion directa); y (b)Si (transicion indirecta)

2.3.- SEMICONDUCTORES INTRINSECOS Y EXTRINSECOS

En un semiconductor perfecto las concentraciones de electrones y huecos coinciden, pues cada
electrén que salta a la banda de conduccién genera un hueco en la banda de valencia. Los semicon-
ductores que cumplen que las concentraciones de electrones y huecos coinciden se denominan se-
miconductores intrinsecos, y cumpliran:

n=p=n, (2.6)

donde n y p son las concentraciones de electrones y huecos respectivamente por unidad de volu-
men; y n; la concentracion de portadores intrinsecos por unidad de volumen. La densidad de por-
tadores intrinsecos en la mayoria de los semiconductores es baja6, por lo que el flujo de corriente

5. La deduccion de esta ecuacion pertenece al ambito de la mecénica cuantica, por lo que no vamos a pro-

fundizar en la descripcion de la misma.

3

6. Un valor tipico para el silicio es de n; = 1.18x1 0'% cm a una temperatura de 300 K [2], mientras que la

densidad volumétrica de atomos es de 5.0x10°2 cm™
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total que estos portadores generan no sera suficiente para la implementacion practica de dispo-
sitivos electronicos en el semiconductor. La concentracion de portadores se puede controlar me-
diante la implantacioén de impurezas (sustitucion de atomos de la red por dtomos de la sustancia
dopante) en el semiconductor, dando lugar a los semiconductores extrinsecos.

Consideremos el caso de un cristal de silicio. Si el semiconductor se dopa con atomos de ele-
mentos quimicos del grupo V de la tabla periddica, cada atomo sustituido tiene un electrén mas
de los necesarios para completar la banda de valencia. La energia necesaria para arrancar a este
electron del atomo y que quede libre para moverse por el semiconductor es muy pequefia, de
forma que la temperatura ambiente es suficiente para que el atomo se desprenda del electron y
¢éste se transforme en un portador de carga libre negativa (un electron) en el semiconductor. La
sustancia dopante en este caso se denomina donadora, pues dona un portador de carga negativa
(un electrdn) a la red cristalina. El atomo donador quedara fijado en la red cristalina como un
16n positivo. Es decir, la neutralidad de carga eléctrica en el semiconductor se conserva: el nu-
mero de electrones en exceso sera igual al numero de iones positivos. La creacion del i6n posi-
tivo impide que el a&tomo dopante correspondiente contribuya a la generaciéon de huecos (un
hueco es un portador de carga positiva, mientras que un i6n serd una carga positiva fijada en la
red cristalina) por lo que en este tipo de semiconductores, denominados semiconductores tipo
n, la concentracion de electrones es mucho mayor que la concentracion de huecos. El exceso de
portadores de carga vendra determinado por la concentracion de sustancia dopante donadora.

Los semiconductores tipo p se generan, para el caso del silicio, mediante el dopado del semi-
conductor con elementos del grupo III de la tabla periddica. Los elementos del grupo III se de-
nominan en este caso sustancias aceptoras, pues aceptan con facilidad un electron para
completar su banda de valencia. La aportacion de una cantidad de energia muy pequeia a la red
cristalina sera suficiente para que se produzca el desplazamiento de un electron desde la banda
de valencia de un 4tomo de la red a la banda de valencia del 4tomo aceptor. Este quedara fijado
en la red como un i6n negativo, mientras la sucesiva ocupacién/liberacion del hueco generado
por la ausencia del cuarto electron de valencia en los demas atomos se interpreta como la exis-
tencia de un portador de carga libre positiva (un hueco). En este caso el i6n negativo no contri-
buird a la transformacion de electrones en carga libre en el semiconductor. La concentracion de
huecos en los semiconductores tipo p serda mucho mayor que la concentracion de electrones, es-
tando el exceso de carga positiva determinado por la concentracion de impurezas aceptoras.

El diagrama de energias de los semiconductores tipo n y p se muestra en la Fig. 2.4. E,y E,
representan la energia de las bandas de conduccion y de valencia respectivamente. £, es el nivel
de energia de la sustancia aceptora, y E-E, se denomina la energia de ionizacion de la impu-
reza aceptora. De forma similar, £ es el nivel de energia de la sustancia donadora, y E .-E; se
denomina la energia de ionizacion de la impureza donadora. Como se observa, la introduccion
de impurezas en el semiconductor genera estados energéticos intermedios que facilitaran los
saltos energéticos entre las bandas de conduccion y valencia.

2.4.- DENSIDAD DE PORTADORES DE CARGA EN EQUILIBRIO

La densidad de electrones en la banda de conduccion representa el numero de portadores de
carga libre negativa capaces de contribuir a la corriente de conduccion. Este parametro puede
expresarse en funcion de las caracteristicas del semiconductor y de la temperatura como:

_ ~E.~E ;)/kT
n =N _.e (2.7)

C

donde:
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b)
(a) B, E,
______________________ Eq4
______________________ Ea
E, E,
Fig. 2.4: Diagrama de bandas de un semiconductor dopado (a) tipo n; y (b) tipo p
RTUn kT2
- 2 B'———Z——D (28)
u A~ 0O

es la densidad efectiva de estados en la banda de conduccion. Para el silicio este pardmetro toma
el valor tipico de N.=2.8x1 0 cm3 a temperatura ambiente (300 k) [1].

Igualmente, la densidad de huecos en la banda de valencia se calcula como:

~E;~E)/kT
p = Npe (2.9)
donde:
2Tun, k0
c = 2B—ZD (210)
a o 0

es la densidad efectiva de estados en la banda de conduccion. Para el silicio este pardmetro toma
el valor tipico de N, =1 0 cm>a temperatura ambiente (300 k) [1].

El producto de las ecuaciones 2.7 y 2.10 tiene la expresion:
—-E _/kT
g

np = N.N e (2.11)

donde Eg=FEc-Ev es la energia de la banda prohibida, y resulta ser una constante caracteristica de
un semiconductor en equilibrio térmico’. El producto np depende de las densidades efectivas de
estados en las bandas de conduccion y valencia, asi como de la energia de la banda prohibida, y
resulta independiente de las densidades de impurezas.

En un semiconductor intrinseco, la densidad de electrones es exactamente igual a la densidad de
huecos. Sin embargo, en un semiconductor extrinseco, el incremento de la densidad de uno de los
tipos de portadores tiende a reducir la densidad de los otros portadores debido a los procesos de
recombinacion, de forma que el producto de las concentraciones de ambos tipos permanece cons-
tante para una temperatura dada. Este equilibrio viene expresado por la relacion:

— (2.12)

que es valida tanto para semiconductores intrinsecos como extrinsecos en condicioén de equilibrio
térmico.

7. Por equilibrio térmico se define la condicion de estado estacionario a una temperatura determinada y
en ausencia de excitacion externa.
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La densidad de portadores intrinsecos en un semiconductor, utilizando las expresiones 2.11 y
2.12, puede expresarse como:
-E_/2kT

n; = ,/N.N e & (2.13)

Cuando el semiconductor se dopa con una densidad de impurezas donadoras N, la concentra-
cion de electrones en la banda de conduccidon aumenta en relacion con la concentracion intrin-
seca. Si toda la sustancia dopante se ioniza, es decir, N, coincide con la densidad de atomos
ionizados en el semiconductor, el niimero total de electrones en la banda de conduccion debe
ser igual a la suma de electrones originados desde el nivel energético de la sustancia donadora
mas los originados desde la banda de valencia. Puesto que cada electron que salta a la banda de
conduccion desde la banda de valencia deja un hueco en esta ultima, la densidad de electrones
puede escribirse como:

n=p+N, (2.14)

La ecuacion 2.14 expresa la condicion de neutralidad de carga para un semiconductor tipo n.
Cuando en el semiconductor estan presentes ambos tipos de dopado, la ecuacion de neutralidad
de carga puede escribirse como:

n+N, = p+N, (2.15)

La resolucion de las ecuaciones 2.12 y 2.14 nos llevan a las expresiones de las concentraciones
de electrones y huecos en equilibrio térmico para un semiconductor tipo n:

_ VN31+4”?+Nd

}’ln -
2
(2.16)
IN>+4n - N,
Py = 5

El subindice 7 se usa para indicar el tipo de dopado del semiconductor. Para el semiconductor
tipo n el electrdn sera el portador dominante, por lo que se le denomina portador mayoritario,
mientras que el hueco sera el portador minoritario. En la mayoria de las aplicaciones practicas,
en los semiconductores tipo n, la concentracidon de impurezas donadoras es mucho mayor que
la concentracion intrinseca de portadores, es decir: n;/ N ;« 1. Bajo esta consideracion las
ecuaciones 2.16 pueden aproximarse por:

2
n.
n, ON,+—0ON,
Na 2.17
i (2.17)
0
pn Nd

De forma analoga, para un semiconductor tipo p en equilibrio térmico, bajo la condicién
n;/ N, «l:

2
n

i
N, (2.18)
P, 0N,

npD
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2.5.- CORRIENTES DE ARRASTRE Y DE DIFUSION

Consideremos un bloque de semiconductor homogéneo (Fig. 2.5). Si sometemos el semiconductor
a una diferencia de potencial V entre sus extremos, la presencia de este campo eléctrico generara
una corriente denominada corriente de arrastre. La corriente de arrastre de los electrones en un
volumen de semiconductor viene expresada por:

I, = qgAnpy, ¢ (2.19)
donde g es la carga del electron, A el area de la seccion transversal del volumen considerado, » la

concentracion de electrones libres por unidad de volumen, W, la movilidad de los electrones en el
semiconductor®, y & el campo eléctrico aplicado.

\% -
g /

Fig. 2.5: Bloque de semiconductor homogéneo bajo un campo eléctrico aplicado

La corriente de arrastre de los huecos sigue una ley similar:
1, = qAnpppE (2.20)

donde p es la concentracion de huecos por unidad de volumen, , la movilidad de los huecos en
el semiconductor, y ¢ el campo eléctrico aplicado.

La movilidad de electrones y huecos es diferente, pues las masas efectivas de estos dos portadores
son distintas. La movilidad es proporcional al tiempo medio entre colosiones con los 4&tomos de la
red cristalina, por lo que es de suponer que la movilidad decaerd con la concentracién de impurezas
en lared. La Fig. 2.6 [4] muestra la dependencia de la movilidad de los electrones y de los huecos
con la concentracion de dopado para el caso del silicio a una temperatura de 300 °K. Esta figura no
es representativa de lo que ocurre cerca de la superficie cristalina, zona en la cual la concentracion
de centros de recombinacion generados por las imperfecciones de la red cristalina en la entrefase
hace que la movilidad se reduzca

El campo eléctrico aplicado en el volumen de semiconductor homogéneo de la Fig. 2.5 puede
aproximarse por V/L, donde V es la diferencia de potencial que aparece entre los extremos del semi-
conductor. Haciendo uso de esta relacion, y considerando la relacidén entre las caracteristicas

8. La movilidad proporciona la relacion entre la velocidad media de arrastre de los portadores de carga
(vg) y el campo eléctrico aplicado (§): v, = +u& , donde el signo positivo se usa para los huecos y el
negativo para los electrones. Las expresiones de la movilidad para electrones y huecos, asi como la

dependencia de ésta con la intensidad de campo aplicado y con la temperatura se encuentra descrita en
profundidad en [1].
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T=300 °K

i i L
| | | Silicio
| | |

| |

—
(=)
|u)
R [ Y P
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
)
|
|
|
|
|
|
[
|
|
|
|
|
|
L

e S !
Z electroneI
S
= 2 |
g 0=------9------7--- -7 == — 1
—_ | | | |
% | | | |
E | | | |
| | | |
10! - -
0 i i i i
101 10'3 10'6 10"7 10" 10"

concentracion de sustancia dopante (N o Np) (cm™)

Fig. 2.6: Variacion de la movilidad de electrones y huecos con la concentracion de ssustancia dopante

geométricas y eléctricas que proporciona la resisitencia R del material (R = p(L/ A)), laresis-
tividad p del semiconductor puede expresarse como:

1
5= 0 =gqUntqu,p (2.21)

donde 0 es la conductividad del material. La resistividad de un semiconductor es un parametro
importante para el disefio de dispositivos semiconductores. La Fig. 2.7 [3] muestra la relacion
entre los niveles de concentracion de impurezas y la resistividad, tanto para silicio dopado tipo
n como para silicio dopado tipo p [1].

S
S}

—_
|

10

Resistividad (Q-cm)

10_4 T T T
1014 1016 10]8 1020

Concentracion de impuerzas (cm'3)

Fig. 2.7: Relacion entre resistividad y concentracion de impurezas en el silicio

La existencia de gradientes en la concentracion de portadores de carga libre en un material ge-
nera una corriente de portadores denominada corriente de difusion desde las regiones en las que
la concentracion es alta hacia las regiones en las que la concentracion es menor. Las corriente
de difusién de electrones y huecos obedecen a las siguientes ecuaciones:

dn
I, = qADna
(2.22)
_ dp
1, = 4D,

donde A es la seccion a traves de la cual se estan midiendo las intensidades, D,, y D), las cons-
tantes de difusion de electrones y huecos respectivamente, y x la direccion de difusion de los
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portadores. Estas constantes guardan una relacion con la movilidad de los portadores dada por la
ecuacion de Einstein:

£ =" =17 (2.23)
Para silicio poco dopado son tipico los valores D,=38 cmz/seg; D,=13 cmz/seg.

La corriente total de electrones en un semiconductor sera resultado de la suma de las componentes
de corriente de arrastre y de difusion:

dn
I, = qAHhW,E + D@E (2.24)
Igualmente, la corriente total de huecos vendra dada por:
= qAgpu,&—D _D (2.25)
La corriente total en el semiconductor serd la suma de las corrientes de electrones y huecos:
I =1,+1, (2.26)

2.6.- PROCESOS DE GENERACION Y RECOMBINACION DE PARES ELECTRON-
HUECO

El proceso de generacion de un par electron-hueco es el siguiente: un electrén en la banda de va-
lencia recibe una energia suficiente (igual o mayor al ancho de la banda prohibida) para saltar la
banda prohibida y pasar a ocupar un estado energético de la banda de conduccion, generandose a
su vez un hueco en la banda de valencia. La recombinacion de un par electron-hueco es el proceso
por el cual un electron salta desde la banda de conduccion a la banda de valencia, ocupando uno
de los huecos existentes en esta banda (se produce la aniquilacidén de un par electron-hueco). En el
proceso se desprende una energia igual o mayor a la energia de la banda prohibida.

Bajo la condicion de equilibrio térmico los procesos de generacion y recombinacion se dan con la
misma frecuencia, por lo que las concentraciones de portadores permanecen constantes. Es decir,
se cumple: pn = n;.

La condicion de equilibrio se rompe con la inyeccion de portadores de carga libre. Esta inyeccion
puede llevarse a cabo mediante medios eléctricos u opticos. En la inyeccion optica un haz de foto-
nes de energia E,, igual o mayor a la energia de la banda prohibida E, (E =hlL=2E ) incide
sobre el semlconductor Los fotones aportan la energia necesaria para que se produzca la genera-
cion de un par electron-hueco. La inyeccion de portadores incrementa la densidad de electrones y
huecos, por lo que se cumplira: pn = n; . El exceso de electrones serd igual al namero de huecos
en exceso, de forma que se conserva la neutralidad de carga en el semiconductor.

En el proceso de recombinacion, la diferencia de energias entre el estado energético de la banda de
conduccion y el estado energético de la banda de valencia entre los que se produce la recombina-
cion de un par electron-hueco se emitira en forma de foton o de fondn, en funcion de la naturaleza
del proceso de recombinacion. Cuando se produce la emisioén de un foton el proceso se denomina
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de recombinacion radiativa; cuando es un fonon, se tratara de un proceso de recombinacion
no radiativa, y la energia desprendida se absorbe en el semiconductor en forma de calor.

El numero de portadores inyectados en un semiconductor generalmente controla el comporta-
miento de los dispositivos. Consideremos el caso de un semiconductor tipo n? iluminado con
una fuente de luz, bajo condiciones de estado estacionario. Las concentraciones de portadores
en equilibrio térmico se obtienen por las expresiones 2.16, que en la practica, considerando que
la concentracion de impurezas donadoras es mucho mayor que la concentracion intrinseca de
portadores, vienen dadas por la ecuacion 2.17.

Si la luz no esta encendida, el semiconductor estd en equilibrio y no hay exceso de portadores.
Cuando se enciende la luz, pueden darse dos situaciones: inyeccion débil, en la que la densidad
de portadores inyectados es pequefia en comparacion con la concentracidon de impurezas, por lo
que la densidad de portadores mayoritarios permanecera practicamente constante, mientras que
la densidad de portadores minoritarios sera aproximadamente igual a la carga inyectada; inyec-
cion fuerte, en la que la densidad de portadores inyectados es comparable a la concentracion de
impurezas. La inyeccion fuerte tiene efectos de segundo orden que hacen que el comportamien-
to del dispositivo se desvie del comportamiento descrito por las anteriores ecuaciones !’

Los procesos de generacion/recombinacion de pares electron-hueco estan gobernados por la ab-
sorcion/emision de energia por parte de los portadores de carga y dependeran de las caracteris-
ticas del material y las concentraciones de portadores en el mismo. En los semiconductores de
transicion directa la frecuencia U con la que un electron realiza la transicion desde la banda de
conduccion a la banda de valencia (frecuencia media de recombinacion) viene dada por:

U = B(np—n)) (2.27)

donde B es un coeficiente de probabilidad que expresa la naturaleza estadistica de los procesos
de recombinacion.

Si consideramos el semiconductor tipo p, bajo la condicién de inyeccién débil, es decir,
p, » An, la frecuencia de recombinacién U resulta proporcional a la densidad de electrones en
exceso An (electrones ubicados en estados energéticos excitados) en la banda de conduccion y
al numero de huecos en la banda de valencia p,,. Es decir, la ecuacion 2.27 puede expresarse
como:

U OB n Op, (2.28)

La frecuencia de recombinacion permite definir el tiempo medio de recombinacion o tiempo
de vida medio de los portadores de carga.:
An

=
U

(2.29)

Para semiconductores de transicion indirecta, las expresiones de la frecuencia media de recom-
binacion y del tiempo medio de vida son mas complejas, pues en éstos entra en juego la con-
centracion de trampas (estados energéticos dentro de la banda prohibida que surgen debido a

9. Un andlisis paralelo puede llevarse a cabo para semiconductores tipo p, llegando a resultados muy
similares.

10.  En el presente estudio se considerara en todo momento que se verifica la condicion de inyeccion
débil. Esto permite llevar a cabo un analisis mas sencillo. Ademas la condicion de inyeccion débil
es coherente con el estudio de la unién pn aplicada al sensado de imagen, en el que las corrientes
fotogeneradas tendran dimensiones muy pequeiias.
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imperfecciones en la red cristalina, y que utilizan los electrones como saltos intermedios en las
transiciones entre las bandas de valencia y de conduccién). La expresion de la frecuencia media de
recombinacion puede expresarse bajo la condicidon de inyeccion débil como:

U=cN,(p, —pno) (2.30)

donde N, es la densidad de centros de recombinacion, ¢ es uno de los coeficientes de Einstein que
expresa la probabilidad de que un electron sea capturado por una trampa, p,, la concentracion de
huecos, y p,, la concentracion de huecos en equilibrio térmico.

En funcion de la ecuacion 2.30 el tiempo medio de recombinacion o tiempo medio de vida del elec-
troén para un semiconductor de transicion indirecta sera:

_ 1
Puesto que el tiempo medio de vida es inversamente proporcional a la concentracion de trampas,
este parametro servird como indicador de la pureza de un semiconductor.

En la superficie del semiconductor, debido a la existencia de una discontinuidad, asi como de im-
perfecciones introducidas por la absorcion de iones y moléculas en el proceso de fabricacion de los
dispositivos semiconductores, aparece un gran numero de estados intermedios en la banda prohi-
bida, denominados estados energéticos superficiales, que facilitan los procesos de recombinacion.
La frecuencia de recombinacion crece considerablemente a medida que nos acercamos a la super-
ficie del semiconductor. Las concentraciones de portadores en exceso decrecera en las proximida-
des de la superficie, como ilustra la Fig. 2.8 para un semiconductor tipo n.
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Fig. 2.8: Concentracion de portadores minoritarios en las proximidades de la superficie del semiconductor

2.7.- RESPUESTA TRANSITORIA Y FOTOCONDUCTIVIDAD

Consideremos un volumen rectangular de semiconductor de seccidon 4 y longitud L con una dife-
rencia de potencial V aplicada entre sus extremos e iluminado por una fuente de luz cuyos fotones
tienen una energia mayor que la banda prohibida del semiconductor (Fig. 2.9). Suponiendo absor-
cion uniforme en todo el volumen semiconductor, el coeficiente de generacion de pares electron-
hueco (frecuencia de generacion de portadores por unidad de volumen) vendra dado por:

P 1

GL = m D—V—; D] (232)
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donde P; es la potencia Optica incidente; /U la energia del foton, N la eficiencia cudntica del
semiconductor (nimero de electrones generados por foton), y 7, el volumen total de semicon-
ductor. La corriente fotogenerada en el volumen, es decir, la corriente de portadores generados
mediante la absorcidon de fotones, vendra dada por:

v

donde 4 es la seccion transversal del semiconductor, y /L el campo eléctrico aplicado entre los
contactos 6hmicos.

flujo de fotones
Lo
v é? G——

g =

A

Fig. 2.9: Corriente fotogenerada en un bloque semiconductor bajo un campo eléctrico aplicado

Debido a los procesos de generacion, las densidades de electrones y huecos aumentaran. Este
aumento sera contrarrestado por un aumento de los procesos de recombinacion. Se alcanza una
situacion de equilibrio cuando ambos procesos se igualan. Considerando Ap la densidad de hue-
cos en exceso, Gy la frecuencia de generacion de pares electron-hueco y U la frecuencia de re-
combinacion, la ecuacion que describe este comportamiento es:

d
—Ap = G, -U (2.34)
dt

Para un semiconductor de transicion directa!!, bajo la condicion de inyeccion débil la expresion
queda:

d Ap
—Np =G, —-—*L 2.35
ar ? e, (2.35)
Usando como condicion inicial Ap(¢<0) = G;T » la solucidén de la ecuacion 2.35 es:

—t/1
Ap(t) = G T,e P (2.36)

cuya dependencia con el tiempo queda reflejada en la Fig. 2.10.

La fotoconductividad de un semiconductor puede definirse como:

o(t) = qlu,n(6) + (0] = 0, +q(H, + 1,)Ap(1) (237)
donde 0, = ¢[H,n, + uppo] )

La expresion 2.37 pone de manifiesto la relacion entre la conductividad del semiconductor y el

flujo de luz incidente. Esta relacion permite pensar en el semiconductor como un dispositivo fo-
toconductor: un volumen rectangular de semiconductor de seccion 4 y longitud L con dos con-

11.  Estas expresiones no son validas para semiconductores de transicion indirecta, pues no resultan tan
sencillas, y no ilustran de una forma tan directa el comportamiento fotoconductivo en un semicon-
ductor.
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tactos 6hmicos en sus extremos (Fig. 2.5). Si sobre este volumen hacemos incidir un haz de fotones
de energia superior a la banda prohibida del semiconductor, la conductividad del mismo seguira la
ley expresada en 2.37.

Polbk — — — — — ==

v

t

Fig. 2.10: Respuesta transitoria de la concentracion de portadores en exceso

2.8.- COEFICIENTE DE ABSORCION Y EFICIENCIA CUANTICA

Consideremos que un flujo de fotones de energia E,;, > E, pro-
cedente de una fuente de luz monocromatica incide perpendicu- %th

larmente sobre un semiconductor (Fig. 2.11). £, es el flujo de x=0

luz en fotones por unidad de area y por unidad de tiempo sobre Fx)

la superficie del semiconductor (x =0). A medida que el flujo de FlxHAx)

fotones atraviesa el semiconductor, éste se vera reducido debido x=d

a los procesos de absorcion de fotones. F(x) sera el flujo de fo-

tones a una distancia x de la superficie del semiconductor. Fig. 2.11: Incidencia de un flujo
de fotones sobre el SC

La cantidad de fotones absorbidos en una distancia recorrida Ax
serd proporcional a F(x)-Ax, con un coeficiente de proporcionalidad o denominado coeficiente de
absorcion. La ecuacion que modela este comportamiento es:

Fx +Ax) = F(x) = —aF (x)Ax - %F(x) - —aF(x) (2.38)

Bajo la condicion de contorno F(x=0)=F,, la solucién a la ecuacion 2.38 es:

F(x) = F e (2.39)

El coeficiente de absorcidn es una caracteristica del semiconductor, y es la inversa del valor de x
que cumple F (O('J )= phe'l , es decir, a°!, denominada profundidad de penetracion o longitud de
absorcion, es la distancia para la cual se ha absorbido aproximadamente un 37% del flujo incidente
sobre el semiconductor (flujo en x=0). Estadisticamente, la profundidad de penetracion indica la
distancia media que recorre un fotén a través del semiconductor antes de ser absorbido.

El coeficiente de absorcion presenta una fuerte dependencia con la longitud de onda. La Fig. 2.12
[1] ilustra la dependencia del coeficiente de absorcion con la longitud de onda para algunos semi-
conductores empleados en aplicaciones optoelectronicas.
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Ignorando los efectos de las pérdidas por reflexion, y asumiendo que cada foton absorbido ge-
nera un par electron-hueco, el coeficiente de generacion de pares electron-hueco vendra dado
a partir de la ecuacion 2.38, en funcion de la profundidad de penetracion, como:

G, = QF(x) = aF e (2.40)

Esta ecuacion expresa la proporcion de flujo luminoso que es absorbido por unidad de distancia
recorrida a través del semiconductor.
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Fig. 2.12: Coeficientes de absorcion para algunos semiconductores utilizados en aplicaciones
optoelectronicas

Supongamos un semiconductor de seccion 4 y longitud L con un campo eléctrico aplicado, y
expuesto a un flujo luminoso (Fig. 2.9). La relacion entre el flujo luminoso incidente sobre el
semiconductor (F),,) y la densidad de corriente total fotogenerada en el semiconductor (J,,;,) se
conoce como eficiencia cudntica:

J
ph (2.41)
quh
y representa el nimero de pares electron-hueco que son generados y detectados electronicamen-
te por cada fotdn incidente. La eficiencia cuantica incluira los efectos de todos los mecanismos
que impidan que los fotones sean finalmente detectados.

n:

Alternativamente, esta eficiencia de la conversion de sefial luminosa en eléctrica puede
describirse mediante la responsividad R, cuyas unidades son A/W. La responsividad mide la co-
rriente que es generada en el fotosensor por unidad de potencia de luz incidente. La relacion en-
tre la responsividad (R) y la eficiencia cuantica () viene dada por:

R =n24 (2.42)

donde /% es la constante de Planck; c la velocidad de la luz; ¢ la unidad de carga eléctrica; y A
la longitud de onda del foton. Como ejemplo, considerando una eficiencia cuantica del 90%,
iluminado con luz roja (A=633nm) de un laser de HeNe, la responsividad toma un valor de 0.46
A/W [5].
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2.9.- ECUACION DE CONTINUIDAD EN UN SEMICONDUCTOR

Consideremos un volumen de semiconductor de seccion 4 y longitud Ax en el que existe un campo
eléctrico aplicado (Fig. 2.5). Supongamos un flujo de portadores a través del volumen. La varia-
cion en el flujo de huecos que atraviesa el volumen puede expresarse de forma diferencial como:

Jp(x+Ax)_Jp(x) _1 oJ

q q q Ox
Teniendo en cuenta que la continuidad de la carga depende de la variacion en la concentracion de
portadores en el volumen debida a los procesos de recombinacion (si despreciamos los procesos
de generacion de portadores en el volumen, pues consideramos que el semiconductor no se esta
excitando), y que la variacidon en la concentracién de huecos en el volumen viene dada por
—(dp/0t) [Ax, la ecuacion 2.43 puede reescribirse como:

1 oJ -

T p P”Po_ _Op (2.44)
q Ox T, ot

donde (p—p,)/ T expresa la variacion en el flujo de huecos debido a los procesos de recombina-

cion en el volumen.

P Ay (2.43)

Para los electrones podemos encontrar una expresion similar:
1 0J, n-—n, on

= + =_= 2.45
q léx T, ot (2:45)

Las ecuaciones 2.44 y 2.45 son las ecuaciones de continuidad para los huecos y para los electrones
repectivamente. Estas ecuaciones, junto a las expresiones para las intensidades de corriente (2.24):

[, =J,4 = qAEVunE+Dn%E

(2.46)
d
I,=J,M = qA%oupE—Dpaﬂ%

y a la distribucion del campo eléctrico en el semiconductor, resultado de la resolucion de la ecua-
cién de Poisson'?:

2
i (COVORTLORLR) (2.47)
X sc

forman un conjunto de ecuaciones que describen las distribuciones de portadores, de corrientes y

del campo eléctrico, y cuya resolucion es posible conocidas las condiciones de contorno e iniciales
en el semiconductor.

Para el caso en el que el semiconductor esté siendo iluminado (Fig. 2.9), a las ecuaciones 2.44 y
2.45 habra que anadirles el término de generacion de pares electron-hueco:

12.  En esta expresion £,=K €, es la constante dieléctrica del semiconductor y N, y N, las concentraciones
de atomos aceptores y donadores respectivamente
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l aJp+p_po+aF eax:_a_p

q 0x T, ph ot
(2.48)

1 a‘]n n _no —Qx an

—— + +oF = —__

q D(ﬂ T, AL pne ot

A la corriente a través del semiconductor (ecuacion 2.46) habra que afiadir una tercera compo-
nente, la corriente fotogenerada, dada por la ecuacion 2.33.

2.10.- UNION pn

Una unioén pn se crea al poner en contacto un semiconductor de dopado tipo n con un semicon-
ductor de dopado tipo p. Consideremos la union pn representada en la Fig. 2.13(a) en la que se
consideran las concentraciones de impurezas donadoras y aceptoras distribuidas de forma ho-
mogénea (esta condicion implica la existencia de una transicidén abrupta de concentraciones en-
tre las regiones n y p; en todo el posterior andlisis se supondra que se da esta condicion de union
abrupta). A temperatura ambiente los iones donadores y aceptores serdn carga eléctrica (posi-
tiva y negativa respectivamente) fija en la red cristalina, es decir, iones positivos y negativos.
Cada 16n positivo dona un portador de carga eléctrica negativa libre (electrones libres), mien-
tras que cada 16n negativo aporta un portador de carga eléctrica positiva libre (huecos libres).

En los extremos de la union pn la neutralidad de carga se conserva (regiones de carga neutra),
pues la carga eléctrica total libre serd igual a la carga eléctrica total fija en la red. Sin embargo,
en las proximidades de la unidn el comportamiento es diferente debido a la existencia de un gra-
diente en la concentracion de portadores. Los electrones libres de la region n tienden a difundir-
se hacia la region p de la union (corriente de difusion de electrones), dejando en la region n un
nimero de iones positivos igual al nimero de electrones que han emigrado hacia la region p; los
huecos lo haran desde la region p hacia la region n (corriente de difusion de huecos), y los iones
que quedaran en la region p serdn iones negativos. Se genera la region de carga espacial BA
su vez los iones generaran un campo eléctrico interno que creard un corriente de arrastre en sen-
tido opuesto a la corriente de difusion de los portadores. Se alcanzara un equilibrio cuando las
corrientes de difusion (generada por el gradiente en la concentracidon de portadores) y de arrastre
(generada por el campo eléctrico interno) se igualen.

La Fig. 2.13 muestra de forma cuantitativa: (a) la union pn; (b) las concentraciones de portado-
res de iones en cada region; (c) la intensidad de campo eléctrico; (d) el potencial eléctrico; y (e)
el diagrama de bandas de la union.

En el diagrama de bandas de la union aparece el nivel de Fermi (Ej). El nivel de Fermi es un
parametro importante en un semiconductor, y sirve para calcular en el semiconductor la proba-
bilidad de que un estado energético E esté ocupado por un electrén. Esta probabilidad viene de-
terminada por la funcién de distribucion de Fermi-Dirac:

_ 1
f(E) = (E-E)/kT
e +

(2.49)

donde £ es la constante de Boltzmann, y 7 la temperatura absoluta. A 0 K, f(E) toma el valor
unidad para E<Ej es decir, todos los niveles energéticos por debajo de Ey estaran ocupados,
mientras que todos los niveles energéticos por encima de Erestaran desocupados. Para 7>0 K,

13.  Esto es una simplificacion de lo que ocurre en la unidn, resultado de la condicién de unién abrupta.
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Fig. 2.13: Caracterizacion de la union pn

la probabilidad de ocupacion es siempre 1/2 para E=Ej independientemente de la temperatura.
Ademas, f(E) presenta simetria respecto a E de forma que la probabilidad de ocupacién de un es-
tado energético E/+AE coincide con la probabilidad de que el estado energético E,- AE esté des-
ocupado.

La probabilidad de que un estado energético no esté ocupado vendra dada por:

_ 1
1-f(E) = = (2.50)
+1

e

y servira para medir la probabilidad de ocupacion de un estado energético en la banda de valencia
por un hueco.

En equilibrio térmico no existe movimiento neto de carga, y esto ocurre cuando la probabilidad de
ocupacidn de un estado energético es la misma en cualquier parte de la unién. Si este equilibrio de
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probabilidades se rompe se inicia una migracion de los portadores entre estados energéticos con
la intencion de alcanzar una nueva situacion de equilibrio. Esto se traduce en que el diagrama
de bandas de la union pn ha de ser tal que el nivel de Fermi ha de ser constante a lo largo de toda
la union.

Una caracteristica importante de la unidn pn es el ancho de la region de carga espacial, conocida
como regién de deplexiéon. Prescindiendo del desarrollo teérico'®, el ancho de las regiones de
deplexion p y n vienen dados por las expresiones:

¥ = /\/ 28scho]Va
NN NN 2.51)
¥ = /\/ 2€scluoNd

donde Y, es el potencial de contacto de la union; q la carga del electron; €. la permitividad eléc-
trica del semiconductor; y N, y N, las concentraciones de dtomos aceptores y donadores en las
regiones p y n respectivamente.

El ancho total de la region de deplexion puede calcularse de las ecuaciones 2.51:

X; = xn+xp (2.52)

2.11.- UNION p'n POLARIZADA

Un caso particular que resulta de especial interés por sus propiedades eléctricas es la unién p'n
(Fig. 2.14(a)). Esta figura muestra las caracteristicas de una unién p'n en equilibrio térmico .
W, representa la barrera de potencial que los portadores han de superar para producir corriente.
Como se muestra en la figura, esencialmente la carga espacial y la barrera de potencial asociada
estan situadas en la region de dopado débil de la union. Cuando se conecta una tension externa
entre los extremos de la union el equilibrio térmico (Fig. 2.15) se rompe y, en general, fluira
corriente por el semiconductor. En general puede considerarse que toda la caida de potencial se
produce entre los extremos de la region de deplexion. Si se polariza la unidn en directa (se aplica
una tension V positiva entre las regiones p y n) la barrera de potencial disminuye hasta -V,
como se muestra en la Fig. 2.14(b). La reduccion de la barrera de potencial permite la difusion
de portadores mayoritarios a través de la union, por lo que aparece un flujo de corriente consi-
derable. Si la unidn se polariza en inversa (se aplica una tension V=-Vy entre las regiones p y
n(Fig. 2.15(b))) la barrera de potencial crece hasta Y, +|Vg|, como se muestra en la Fig. 2.14(c).
El incremento de la barrera de potencial hace que el flujo de corriente a través de la unién sea
practicamente nulo: la corriente serd muy baja.

Cuando la unioén se encuentra polarizada en inversa el potencial de la unién ), puede sustituirse
en las expresiones de los anchos de las regiones de deplexion por Y, +V. Al ser la uniéon pn, el
ancho de la region de deplexion puede aproximarse por:

- _ 28SC(L|JO+|VR|)
Xg =X, = qu

(2.53)

14.  Este desarrollo se basa en la resolucion de la ecuacion de Poisson considerando homogéneas las
distribuciones de sustancias dopantes como se muestra en la Fig. 2.13(b), y tomando como condi-
cion de contorno que el campo eléctrico es cero en las regiones de carga neutra.

15. EnlaFig. 2.14 los valores de x,, y X, han de ser tales que se verifique la neutralidad de la carga, lo

que equivale a que las superficies de las regiones n y p ralladas sean iguales.
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Fig. 2.14: Caracterizacion de la union pn: (a) en equilibrio térmico; (b)polarizada directamente con valor
de tension V; y (c) polarizada inversamente con un valor de tension Vg

Segun la ecuacidn 2.53, la tension de polarizacion permite modular el ancho de la region de carga
espacial.

Cuando la union se polariza en directa los portadores se inyectan a través de la region de carga es-
pacial. Para intensidades de corriente muy pequefias, las densidades de corriente inyectadas no per-
turban la region de carga espacial de forma significativa, por lo que la aproximacién de la ecuacion
2.53 es valida'®. Si la corriente inyectada crece, la densidad de portadores inyectados puede ser
comparab}g a la densidad de iones en la unidn, por lo que la condicion de inyeccidon débil deja de
ser valida™’.

La ecuacion 2.53 permite modelar de forma aproximada el comportamiento cag)acitivo de una
., + . . . ., .
unién p ' n inversamente polarizada, asociando a la unién una capacidad de valor!®:

€c qE, 1,1 q€; Ny
C = 43¢ = 4|2 Ol Uny | _2osc’d 254
*a /\/2(L|Jo+|VR|)D;a NP (2.54)

16.  Hay que tener en cuenta que ahora el potencial de la union decrece, por lo que aparecera la expresion
Wo-V en lugar de Yo+ Vy|, donde V es la tensién de polarizacion directa aplicada

17.  La condicion de inyeccion débil se ha mantenido en el desarrollo de las expresiones desde la Secc.
2.2.6.

.z + L. .
18.  Launién p n se modela como un condensador de laminas paralelas de superficie 4
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La expresion 2.54 es también una aproximacién valida para la unidn en polarizacién directa,
siempre y cuando se verifique la condicion V<Y, donde V es la tension de polarizacion directa
aplicada.

(@) (b)

I I
1" "

Fig. 2.15: Unién p™n (a) directamente polarizada; e (b) inversamente polarizada

2.12.- CARACTERISTICA TENSION-INTENSIDAD EN DC DE LA UNION pn
INVERSAMENTE POLARIZADA

La difusién de portadores minoritarios controla la conduccion de corriente en una unién pn.
Para aclarar esta afirmacion, consideremos el comportamiento de los electrones y huecos en la
region n de carga neutra en una uniéon pn inversamente polarizada. Bajo la condicion de inyec-
cion débil, la densidad de huecos inyectados p,, es mucho menor que la densidad de portadores
mayoritarios n,,,, pero mayor que p,,,. Los huecos en exceso se difundiran hacia la region n de
carga neutra, al tener ésta una concentracion menor de huecos. El transporte de huecos forma
una corriente de difusion de portadores minoritarios. Al mismo tiempo, los huecos en exceso se
recombinaran con los electrones, por lo que la densidad de huecos decrecera con la distancia
desde el limite de la region de deplexion.

Los huecos inyectados generardn momentaneamente un campo eléctrico. Este campo eléctrico
actua tanto sobre los portadores mayoritarios como sobre los minoritarios, generando corrientes
de arrastre. Puesto que la densidad de portadores mayoritarios es mucho mayor que la de por-
tadores minoritarios, el campo eléctrico da lugar a una corriente de arrastre de portadores ma-
yoritarios importante, mientras que la corriente de arrastre de portadores minoritarios es
despreciable. El campo eléctrico tiende a neutralizar los huecos inyectados para restablecer la
neutralidad de carga espacial. La corriente de huecos es esencialmente de difusion. Los porta-
dores mayoritarios responden a la inyeccion de portadores minoritarios, pero no al contrario.
Por lo tanto, podemos ignorar el efecto de los portadores mayoritarios en el calculo de la co-
rriente de portadores minoritarios.

La densidad y la corriente de portadores minoritarios pueden calcularse asumiendo que la con-
dicién de neutralidad de carga prevalece, y que los portadores minoritarios son el tnico tipo de
portadores presente. Estos portadores minoritarios seran transportados por difusion en las regio-
nes de carga neutra. Esta aproximacion se conoce como aproximacion de difusion. Matemati-
camente, la corriente de difusion de huecos se obtiene mediante la ecuacion 2.46:

d
I, = —qADpd—i (2.55)
y la ecuacion de difusion de huecos:
2 A d
D, gizApn _BPn _ 9Pn (2.56)
dax Tp ot
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Consideremos el comportamiento de los portadores minoritarios en la region n de la unién. Si la
region n es suficientemente ancha como para que todos los portadores inyectados en esta region se
recombinen antes de alcanzar el contacto externo de la union, es decir, puede considerarse que en
el volumen de la unién se verifica — (dp,/0f) = 0, la ecuacién de continuidad para los huecos
puede reescribirse (suponiendo distribucion uniforme de las impurezas):

2 A 9
p,o9ap ZPno OPn_ g (2.57)
p dx2 Tp ot

donde A, =p,-Por

Para la solucion a la ecuacion 2.57, las condiciones de contorno a imponer:

0 v/,
= a(0) = ppoe 5 Hx =0 (2.58)

Pnos Hx
donde se toma como limite de la regidon de deplexion x=0. La primera de las condiciones de con-
torno surge teniendo en cuenta la expresion del potencial de contacto!”:

n

I
8

n
W, = (pTlnp"’"2 1% = @;ln
n; Pro

(2.59)

y la condicion de inyeccion debil: p,=p,,,

La segunda condicion de contorno es el resultado de considerar que todos los huecos se recombi-
nan antes de alcanzar el contacto extremo de la union.

La solucion de la ecuacion 2.57, bajo las condiciones de contorno 2.58, viene dada por:
V/e, —x/ Lp
Ap, = p,(e —1)e

donde:
Lp = /Dpr (2.61)

es la longitud de difusion de los huecos. La longitud de difusion se define como la distancia media
que atraviesa una carga inyectada antes de sufrir una recombinacion.

(2.60)

La corriente de difusion de huecos se halla a partir de las ecuaciones 2.55 y 2.60:
—x/ L
— p
1, =1,0)e (2.62)
donde:

D V/@
1,(0) = qA#’(e _1) 2.63)

p

19. Esta expresion viene determinada por la aproximacion: Y,=y,-y,, donde Y, y Y, son los potenciales
en las regiones n y p de carga neutra
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Puesto que la corriente total ha de permanecer invariante respecto al eje x para satisfacer la con-
dicion de continuidad de corriente, es decir: f,+1,=I, podemos deducir las ecuaciones equiva-
lentes para la region p de la union:

v/, —~'/L

An, = npo(e —1)e P (2.64)

V/e,

—x'/Ln Dn}’l o
I, =1,(0)e ; 1,(0) = g4—L2(e "-1) (2.65)

L

n

L = /D1, (2.66)

donde L, es la longitud de difusion de los electrones, y x " es la distancia desde un punto de la
region p hasta el limite de la region de deplexion (dimension espacial en la region p de la union).

La corriente total en la unioén puede calcularse sumando las componentes de corriente de porta-
dores minoritarios en los limites de la union:

V/(pt
I =1,0) +Ip(0) =1,(e -1) (2.67)
donde:
n D
I, = ga@n"pe 4 DpPud] (2.68)

O O
L, L,
La ecuacion 2.67 es aplicable para la union polarizada tanto en directa como en inversa, siempre

que se verifique la condicidon de inyeccion débil.

La expresion de la tension en funcidn de la intensidad resulta de interés para posteriores consi-
deraciones:

V=g Dln%l— + 13 (2.69)
[0
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Capitulo

3

DISPOSITIVOS CMOS
FOTOSENSIBLES

Una vez visto como se produce la absorcidon de fotones en un semiconductor centremos nuestro
estudio en los dispositivos capaces de sensar la corriente fotogenerada por el flujo de luz inci-
dente.

Las estructuras mas comunmente utilizadas para el sensado de la corriente fotogenerada son:

- Los fotodiodos, basados en la absorcion de fotones en una union pn.

- Los fototransistores, formados por una uniéon npn o pnpl.
- Las fotopuertas, derivadas del principio de funcionamiento de los fototransistores.

- Otros dispositivos fabricados en tecnologias CMOS no estandares, de los que haremos un
analisis muy superficial

Analicemos formalmente el comportamiento de cada una de estas estructuras.

3.1.- FOTODIODOS

La dependencia de la relacion tension-intensidad con el flujo de luz incidente en una unién pn
permite el uso de ésta como dispositivo detector de la corriente que genera el flujo de luz (co-
rriente fotogenerada). La union pn utilizada con este proposito recibe el nombre de fotodiodo.

Existen principalmente tres modos de operacion del fotodiodo para la deteccion de la radiacion
luminosa: modo fotocorriente, modo fotovoltaico; y modo por integracion de carga.

En los dos primeros modos de operacidn del fotodiodo se hace una lectura continua en el tiempo
del valor de la corriente fotogenerada, mientras que en el tercero, durante un cierto intervalo de
tiempo, denominado tiempo de integracion, se acumula la carga fotogenerada por el flujo de
luz incidente en la capacidad de la unidén pn, y es al final de este periodo de integracion cuando
se procede a la lectura de la carga acumulada.

I. Las uniones npn y pnp requieren un estudio en profundidad como extension al que se ha realizado
en el Cap. 2 para la uniéon pn. No vamos a entrar en detalle en este estudio, aunque si se haran las
correspondientes aclaraciones del comportamiento de estas estructuras cuando corresponda.
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3.1.1.- Modos de operacion del fotodiodo

3.1.1.1.- Modo de operacion fotocorriente

En el modo fotocorriente el detector se polariza inversamente a una tension determinada Vp y
se mide la corriente que atraviesa el dispositivo, como se ilustra en la Fig. 3.1.

Fig. 3.1: Fotodiodo en modo de operacion fotocorriente

De la ecuacion 2.67 puede deducirse que la relacion tension-intensidad en el fotodiodo en modo
fotocorriente, teniendo en cuenta la componente de corriente fotogenerada, viene dada por:

=V’
[=1,,+1,e 1) (3.1)

donde /,,, es la corriente fotogenerada; y Vg la tension inversa de polarizacion.

La Fig. 3.2 ilustra la caracteristica tensidon-intensidad para un fotodiodo expuesto a diferentes
niveles de potencia luminosa. En la grafica aparece el concepto de corriente oscura de un foto-
diodo. Se define como la corriente que atraviesa el fotodiodo en ausencia de iluminacion.

I
I
I
I
I
Il
tenswn d j
ruptuta

: P>P,
|
|
|

region de operamon en
modo fotocorrlente

Fig. 3.2: Relacion tension- zntenszdad para dzferentes niveles de potencia luminosa incidente (P).

La Fig. 3.3 muestra un esquema de utilizacién del fotodiodo en modo fotocorriente. El foto-
diodo actua como fuente de intensidad dependiente del flujo luminoso. La tension en el nodo de
salida dependera de la intensidad que atraviesa el fotodiodo. Suponiendo que el amplificador
operacional es ideal, esta dependencia viene dada por la relacién:

_VR/(pt
Vo =Ve+ R = Va+Rp E(Iph+10(e -1)) (3.2)

Puede comprobarse que la tension de salida V, resulta proporcional a la corriente fotogenerada

Iph:

V,=k+R.0,, (3.3)
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donde k es una constante que incluye los efectos de la tension inversa de polarizacion y la co-
rriente oscura.

Fig. 3.3: Circuito para la medicion de la corriente fotogenerada

3.1.1.2.- Modo fotovoltaico de operacion

En el modo fotovoltaico no se aplica tension de polarizacion, sino que se deja el fotodiodo en
circuito abierto (Fig. 3.4). Para medir la tensidn en circuito abierto del fotodiodo se hace uso de
un amplificador con impedancia de entrada capacitiva.

|
- — — 1

Fig. 3.4: Fotodiodo en modo de operacion fotovoltaico

Estudiemos en detalle la conversion de la sefial optica en eléctrica en una uniéon pn en modo fo-
tovoltaico.

Podemos describir el proceso en los siguientes pasos:

(1) Los fotones son absorbidos en las regiones p y n, gene-

rando pares de carga electron-hueco, segun los procesos haz de fotones
descritos en la Secc. 2.6.
| | C® regionp Ln
CV. X4
e region n Ly
_________ -

(2) Por difusion, en términos estadisticos, los electrones y
huecos generados a una distancia de la union menor que su
longitud de difusién alcanzaran la region de carga espacial
de la unioén pn (zona sombreada).

I
‘O & y regionn|L
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(3) Los pares electrén-hueco generados dentro de la region
seran arrastrados por el campo eléctrico de la union pn. bbbt bbb

(4) En modo fotovoltaico la unidn esté en circuito abierto, y los electrones y huecos a ambos
lados de la unién producirdn una diferencia de potencial que podra ser sensada utilizando un
amplificador de entrada capacitiva.

La corriente generada por el flujo de luz incidente tiene la misma direccidon que la corriente
inversa de saturacidn de la unién pn. Por lo tanto, la corriente total viene dada por:

V/e
Ip=1,,+I(1-e ) (3.4)

donde I, es la corriente fotogenerada y el segundo término es la corriente inversa del

diodo.
La tension en circuito abierto vendra dada de imponer la condicion /=0 en la ecuacion 3.4:

V=@ DngTLo+ = (3.5)

La expresion 3.5 proporciona la relacion entre sefial luminosa y eléctrica en la que basan su fun-
cionamiento los fotodiodos en modo fotovoltaico.

3.1.1.3.- Modo de operacion por integracion de carga

El principio de funcionamiento del fotodiodo en modo por integracion de carga se ilustra en la
Fig. 3.5.

Fig. 3.5: Fotodiodo en modo de operacion por integracion de carga

Consideremos inicialmente la capacidad de la unién cargada a una tension de referencia V,.,z Si
sobre el fotodiodo se hace incidir un haz luminoso, la corriente fotogenerada por el flujo de luz
incidente descargara la capacidad de la unidn, de forma que la evolucién en el tiempo de la ten-
sion en circuito abierto del fotodiodo sera:

S
V() = Vref—Iom 07, (1) Cit (3.6)

En este modo de operacion se define un periodo de tiempo, denominado tiempo de integracion,
durante el cual en la capacidad del fotodiodo se integra la carga fotogenerada. La tension en el
fotodiodo al final de la fase de integracion vendra dada por:

int 1

Vph(tint) = Vref—IO E—P;h—(ﬁ th(r) Lt (37)
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donde 7, es el tiempo de integracion; C,,,(T) la capacidad del fotodiodo en funcion del tiempo;
e I,,(1) la corriente fotogenerada en funcion del tiempo.

Bajo la suposicion de que tanto el flujo luminoso como la capacidad del fotodiodo permanecen
constantes durante todo el periodo de integracion, la ecuacion 3.7 puede escribirse como:

‘.
Vph(tint) = Vref_cl_m Eyph (3.8)
ph

es decir, la tension en circuito abierto del fotodiodo decrece de forma proporcional a la corriente
fotogenerada.

La lectura de la carga fotogenerada al final del periodo de integracion puede llevarse a cabo si-
guiendo basicamente dos esquemas: inyectar, a través de un elemento resistivo, la corriente ne-
cesaria en el fotodiodo para que la capacidad de éste alcance la tension de referencia V.5 de
forma que la caida de tension en el elemento resistivo (R) proporciona la informacion necesaria
par la medicion de la corriente fotogenerada (Fig. 3.6(a)); o bien llevar a cabo directamente la
lectura de la tension en el fotodiodo a través de un buffer y posteriormente fijar la tension de la
capacidad del mismo a V,..,rhaciendo uso de una llave adicional (S) (Fig. 3.6(b)).

\Y%

T Tore
\B&\jg:f I v ‘\&&. lc‘!_ buffer

ref

Fig. 3.6: Esquemas de lectura de la carga fotogenerada en un fotodiodo por integracion de carga

3.1.2.- Fotodiodos implementables en tecnologia CMOS estandar

La Fig. 3.7 muestra el corte transversal de los fotodiodos implementables en una tecnologia
CMOS estandar de pozo n, asi como los perfiles de dopado tipicos de las mismas para un pro-
ceso CMOS estandar de 0.8 pm, resultados de la simulacién de los procesos de AMS?[1]. Esta
figura permite introducir los conceptos de detector limitado por la longitud de difusion (dispo-
sitivos (a) y (c) de la Fig. 3.7), en el que el espacio en el que la carga fotogenerada puede ser
recogida viene determinada por la longitud de difusion de los portadores de carga; y detector
limitado en volumen (dispositivo p'/n~ de la Fig. 3.7(b), con el pozo polarizado a Vi4q), en el
que el volumen en el que la carga fotogenerada es recogida viene limitado por una barrera de
potencial creada por una unién pn. En el dispositivo (b) de la Fig. 3.7 esta barrera de potencial
esta generada por el potencial de contacto que aparece en la unién pn pozo/substrato.

La carga total fotogenerada en un fotodiodo puede descomponerse de la siguiente manera:

I, =1 +/ +/ +1/ 3.9
ph ph deplexion ph vertical ph superficial ph laterial ( )

2. Austria Mikro Systeme International AG
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Analicemos cada componente:

. Iph/deplexién es la corriente fotogenerada en la region de carga activa (o region de deplexion).
En principio, toda la carga fotogenerada en esta region podra sensarse.

* Lyp/vertical €5 12 carga fotogenerada por los fotones que penetran profundamente en el semi-

conductor y que se difunde verticalmente a través del semiconductor hasta la region de
carga activa.

* Loplsuperficial €8 1a carga fotogenerada cerca de la superficie de incidencia del flujo de foto-
nes. Contribuird de forma menos significativa a la corriente fotogenerada, pues la frecuencia

de recombinacion crece de forma considerable a medida que nos acercamos a la superﬁcie3.

*  Lohliateria S€ debe a difusion lateral de portadores. Este fenomeno incrementa el factor de
relleno efectivo, pues aumenta la zona de recogida de carga.
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Fig. 3.7: Fotodiodos implementables en una tecnologia CMOS estdndar de pozo n

La absorcion de fotones en la regiones profundas del semiconductor mejora la eficiencia cuan-
tica del dispositivo, pues incrementa la componente /,/yericqr  de la corriente total fotogene-
rada, llegando a ser un factor critico para tecnologias submicra, en las que 7,/ gepiexion S€ reduce
considerablemente al reducirse el ancho de la region de deplexion. Sin embargo, los portadores
generados profundamente en el semiconductor pueden sufrir multiples procesos, de forma que
s6lo una proporcion de estos portadores contribuirdn a I;/,4icq; Mientras que el resto o bien
sufriran procesos de recombinacion (lo que implica una pérdida de la informacién de la inciden-
cia del foton en el sensor), o bien alcanzan el terminal 6hmico de substrato de la oblea (normal-
mente fijado a la tension de tierra por lo que se pierde la informacién de la generacién de la
carga), o bien generaran una componente de acoplamiento o “cross-talk” (la carga fotogenerada
alcanza una region de deplexion distinta a la que atraveso el foton que la gener6). La pérdida de
informacion en estas regiones y por acoplamiento conllevan una reduccion de la sensibilidad a

3. En la Secc. 2.6 se describe la recombinacion superficial en un semiconductor
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las longitudes de onda largas (en el caso del espectro de luz visible se conoce como reduccion
de la sensibilidad al rojo), ademas de producir un deterioro del MTF* para el espectro del rojo
y del infrarrojo.

La reduccion de Ly/gperficiar debido a los procesos de recombinacién superficial produce una
reduccion de la sensibilidad a las longitudes de onda cortas, efecto conocido como reduccion
de la sensibilidad al azul para sensores que trabajen en el rango de longitudes de onda de luz
visible.

Gran parte de la carga fotogenerada se recoge en la capacidad del fotodiodo por difusion de por-
tadores a través del semiconductor, por lo que el disefio ha de optimizarse para conseguir que
la carga se difunda hacia la region de deplexion correspondiente5 y para reducir el ruido por aco-
plamiento®. Aun optimizando el disefio para maximizar la sensibilidad, la eficiencia cuantica
que se consigue en estos dispositivos es bastante baja.

Para caracterizar un dispositivo sensor de luz podemos hacer uso del producto n*FF, donde n
es la eficiencia cudntica del dispositivo y FF es el factor de relleno (relacion entre la superficie
que ocupa el dispositivo fotosensor y la superficie del pixel7). Este parametro refleja el compro-
miso de disefio que surge entre la eficiencia y el tamafio del sensor®. Es bastante dificil encontrar
sensores basados en fotodiodos con un producto nN*FF mayor del 60%; lo normal es que este
parametro tome valores menores del 20%[2].

Ademas del bajo producto n *FF, otro inconveniente de este tipo de sensores es que la capacidad
del fotodiodo (capacidad de la unidn) resulta elevada para aplicaciones de sensado de luz. Como
ejemplo caracteristico de un fotodiodo, para un pixel de tamafio 14x14 pmz fabricado en un pro-
ceso CMOS estandar de 0.8 pm, caracterizado por un FF del 60%, la capacidad del fotodiodo
es de aproximadamente 93 fF, y la capacidad total de integracion 102 fF, que equivale a una
ganancia de conversion de intensidad en tension de 1.6 V/e™,por lo que la sensibilidad del sen-
sor resulta bastante baja [2].

Puesto que la capacidad de la union se ve reducida con el escalado de las tecnologias, y dado
que la componente principal de la corriente fotogenerada es la correspondiente a la difusion de
portadores (tanto por difusion vertical y como por difusion lateral), al escalar los dispositivos
manteniendo constante la superficie del fotodiodo la eficiencia cudntica permanecera (en pri-
mera aproximacion) constante, y la capacidad de la union disminuird [3].

3.2.- FOTOTRANSISTORES

Se entiende por fototransistor al uso para la fotodeteccion del transistor BJT vertical que apa-
rece en las tecnologias CMOS estandar’. El esquema del transistor BJT y los perfiles tipicos de
dopado se muestran en la Fig. 3.8 para la tecnologia de AMS 0.8 pum de pozo n [1].

4. La definicion y descripcion del MTF se lleva a cabo en la Secc. 3.5.2

5. Resulta interesante plantearse un semiconductor en el que el gradiente de concentraciones del semi-
conductor conduzcan la carga fotogenerada a distancias profundas verticalmente hacia las regiones
de deplexion.

6. Es necesario plantearse métodos de apantallamiento en el caso en el que las superficies de inciden-
cia de la luz queden muy proximas, pues el ruido por acoplamiento serd considerable.

7. Superficie total ocupada por el sensor: fotodiodo, transistor de reset y circuiteria a nivel de pixel

8. Estos compromisos se estudian en detalle en la INTRO SECCION, donde se discute sobre el

tamafio 6ptimo del pixel



40

superficie de la oblea 1020| "\ emisor p*
+ ~
. o

emisor ) 's

0zZ0o n o 10l

base D Z colector p
14
colector— 3 ) 10
P 1012
0 1 2 3 4

x [100 pm]
Fig. 3.8: Transistor BJT vertical: (a) corte transversal del dispositivo; y (b) perfiles de dopado tipicos

Con el uso de los fototransistores se aprovecha la amplificacion de la corriente de emisor que
estos dispositivos presentan. El principio de operacion de un transistor bipolar para el fotosen-
sado es el siguiente: cuando la base del transistor bipolar esta flotando, los portadores de carga
fotogenerados en esta region que alcanzan la unidn base-colector contribuyen a la corriente de
colector. Ademads de esta componente, los portadores mayoritarios generados o inyectados en
la base desde el colector se compensan con la inyeccion de portadores minoritarios desde el emi-
sor a la base. El potencial resultante en la unidén base-emisor hace que el transistor esté polari-
zado en activa. La corriente de emisor puede expresarse como:

Ip=1Ic+ly= (1+hp)lp = (1+hgp)l,, (3.10)

donde 7, es la corriente fotogenerada en la unién pn base-colector y /1y 1a ganancia de corrien-
te del transistor.

La eficiencia cuantica efectiva del fototransistor resulta (/+hrg) veces mayor que la de un fo-
todiodo, pudiendo ser mucho mayor que la unidad.

3.3.- FOTOPUERTAS

Una fotopuerta implementa en tecnologia CMOS estandar el principio de transferencia de carga
de las tecnologias CCD, y por tanto, responden a un esquema de operacidon por integracion de
carga. La Fig. 3.9 muestra el esquema de una fotopuerta. La fotopuerta (PG) sera la encargada
de generar el pozo de potencial para la recogida de la carga fotogenerada durante el periodo de
integracion, mientras que la puerta de transmision (TG) servira para transportar la carga desde
la fotopuerta hasta el nodo de sensado (difusion flotante en la que se realizara la lectura de la
carga transferida desde la fotopuerta).

Analicemos el funcionamiento de la fotopuerta (Fig. 3.9) sin tener en cuenta los efectos de la
distancia de separacion entre los terminales PG y TG. Durante la fase de integracion, se polariza
la fotopuerta de forma que se genera un pozo de potencial debajo del terminal. La carga fotoge-
nerada se difundird a través del semiconductor hacia este pozo de potencial, donde sera alma-
cenada (Fig. 3.10(a)). Al finalizar el periodo de integracion se conectara 7G, de forma que el
pozo de potencial generado por este terminal permitira la redistribucion de la carga fotogenera-
da (Fig. 3.10(b)). A continuacién se desconecta PG, elimindndose el pozo de potencial corres-
pondiente, por lo que la carga fotogenerada queda distribuida entre el pozo de potencial
generado por 7G y la capacidad de la unién del nodo de sensado (Fig. 3.10(c)). Finalmente, se

9. Se intenta aprovechar las ventajas de amplificacion de corriente que una estructura pnp o npn tiene
frente a una unio6n pn.
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Fig. 3.9: Diagrama de una fotopuerta implementada en tecnologia CMOS estandar

desconecta 7G, y toda la carga se desplazara hacia el nodo de sensado (Fig. 3.10(d)). La trans-
ferencia desde el nodo PG hasta el nodo de sensado queda completada.
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Fig. 3.10: Esquema de funcionamiento de una fotopuerta

Con este esquema de funcionamiento se consigue aislar la capacidad del dispositivo fotosensor
de la capacidad empleada para sensar la corriente fotogenerada. De esta forma se logra que la
mayor parte del area fotosensible (area del fotodiodo) no contribuya a la capacidad de conver-
sion de carga en tension. Esto permite que el coeficiente de conversion de intensidad en tension
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para una fotopuerta sea bastante mayor que el de un fotodiodo (44 pV/e [4]), lograndose sen-
sibilidades altas.

El alto factor de ganancia que consiguen estas estructuras es contrarrestado con la pérdida de
flujo luminoso que provocan las capas superpuestas sobre la fotopuerta (necesarias en el proce-
so de fabricacion CMOS estandar para la implementacion de la fotopuerta), al ser éstas poco
transparentes (22% de transparencia de la capa de polisilicio para una longitud de onda de 500
nm, y valores ain menores para longitudes de onda del azul [5]). Esta pérdida de sensibilidad
puede contrarrestarse con un aumento de la superficie de las fotopuertas, alcanzdndose valores
de conversion de flujo luminoso en tension de 17.5 V/Ixs [6], pero esta medida de disefio impli-
ca un aumento del coste del sensor y una disminucion de la resolucion espacial10 del mismo.
Para un pixel cuadrado de lado 16 pm implementado en tecnologia CMOS estandar de 0.8 um
se consiguen valores tipicos en torno a 4 V/Ixs [4].

La tecnologia CCD (Apéndice A) se basa en la superposicion de los terminales a través de los
cuales se va ir realizando el trasvase de la carga fotogenerada, de forma que en todo momento
el pozo de potencial queda perfectamente definido, y la carga se va transfiriendo de un pozo de
potencial a otro sin que se genere un residuo de carga en los pozos. Las tecnologias CMOS es-
tandar no permiten esta superposicion entre terminales, es decir, los terminales PG y TG no pue-
den superponerse; ha de existir una distancia de separacion entre estos terminales definida por
la tecnologia. Esta separacion genera una region en la que los pozos de potencial de PG y TG
no se encuentran, por lo que el trasvase de carga del pozo de potencial de PG al pozo de poten-
cial de FD no es posible. De todo esto se deriva que en la region sefialada en la Fig. 3.9 como
pozo de potencial no definido es necesaria la insercion de una difusion flotante para hacer po-
sible la transferencia de carga en esta region. Esta difusion incrementa la capacidad durante la
fase de transferencia, lo que deteriora el factor de conversion del dispositivo. Ademas, la capa-
cidad de esta difusion flotante no se resetea, por lo que se generard una componente de carga
residual, por lo que el algoritmo CDS no puede implementarse correctamente. En definitiva, las
caracteristicas de estos dispositivos respecto al factor de conversion de intensidad en tension y
al ruido se ven deterioradas con la insercion de la difusion flotante entre los terminales PG y TG.

3.4.- SENSIBILIDAD ESPECTRAL Y EFICIENCIA CUANTICA DE LOS ELEMEN-
TOS FOTODETECTORES

Como se ha comentado en apartados anteriores, la absorcion de luz en un semiconductor depen-
de de la longitud de onda. La dependencia de la absorcion de luz con la longitud de onda de la
misma implica que los fotorreceptores formados a partir de uniones con difusiones a diferentes
profundidades tendran diferentes repuestas espectrales.

En este apartado estamos interesados en el estudio de la eficiencia cudntica de los diferentes ele-
mentos fotodetectores implementados en tecnologia CMOS. El calculo de este parametro resul-
ta complejo, pues depende de la tecnologia. Es decir, para conocer cudl es el valor de la
eficiencia cuantica de los elementos fotodetectores que podemos implementar en un sensor ne-
cesitariamos previamente implementar sobre un integrado todos los componentes posibles y
realizar las medidas oportunas para poder comparar resultados. Es decir, particularizar el estu-
dio para la tecnologia concreta sobre la que se vaya a realizar posteriormente el sensor. En fun-
cion de estas medidas podriamos comparar el comportamiento particular de las estructuras y

10.  La resolucién espacial es funcidon del tamafio del pixel, y mide la definicion con la que una imagen
es capturada con el sensor. Para un tamafio de sensor fijo (superficie del semiconductor donde se
implementa el sensor de imagen), a menor tamaiio de pixel, mayor definicion; y viceversa.
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decidir cudl es la que mejor se adapta a las necesidades del sensor. Esto resulta costoso, tanto
en tiempo como en presupuesto, ademas de que la evolucion tecnologica obligaria a hacer un
estudio de estas caracteristicas cada vez que cambiasen los parametros de la tecnologia con la
que trabajasemos.

Otro planteamiento que cabe hacerse es el extrapolar los datos de un estudio previo, intentando
predecir cual sera el comportamiento de cada estructura en funcion de los parametros de los que
dependen. Es de esta forma como vamos a proceder en este apartado: basandonos en el estudio
comparativo de estructuras realizado por T. Delbriick & C. A. Mead en 1996 [7]y en los trabajos
realizados por Markus Loose [8] intentaremos obtener los factores determinantes que afectan a
cada estructura.

En el primero de los estudios citados se implementa en un mismo integrado los seis elementos
fotodetectores ilustrados en Fig. 3.11. La tecnologia usada es una tecnologia BiCMOS'! de
pozo n de 2 Pm. Los dispositivos (b), (d) y (f) se implementan aprovechando la capa enterrada
(buried layer) disponible en tecnologia BICMOS, y por lo tanto, no son implementables en tec-
nologia CMOS estandar. El emisor n*™" es semiconductor dopado con arsénico, con una profun-
didad de 0.3 pm, y una concentracién de dopado de 102 cm™. La base p" se consigue dopando
el semiconductor con boro, con una profundidad de 0.45-0.5 pm, y una concentracion de dopa-
do de 1-2:10'7 cm3. El pozo n se dopa con fosforo, y tiene una profundidad de 3 pm aproxima-
damente, con una concentracion de dopado de 3-4-10'* cm™. El substrato tipo p tiene una
concentracion de dopado de 3-4-10' cm™.

Una de las principales diferencias entre los resultados obtenidos viene determinada por la dis-
tincion entre detectores limitados por la longitud de difusion, en los que el espacio en el que la
carga fotogenerada puede ser recogida viene determinada por este parametro; y los detectores
limitados en volumen, en los que el volumen en el que la carga fotogenerada puede ser recogida
viene determinada por una barrera de potencial creada por una union pn.

Los transistores bipolares incorporan una ganancia de corriente. Para medir la eficiencia cuan-
tica en ellos se contara toda la carga recogida, incluyendo la ganancia, por lo que la eficiencia
cuantica podra tomar valores mayores que la unidad.

La respuesta espectral de la eficiencia cuantica para cada una de las uniones se muestra en la
Fig. 3.12. De la figura pueden obtenerse las siguientes observaciones:

1.- Como ya se ha comentado, hay una clara distincion entre los fotodetectores que recogen
la carga fotogenerada en un volumen limitado por una barrera de potencial (estructuras (b),
(c), (d) y (f) de la Fig. 3.11); y los fotorreceptores cuyo volumen de recogida de carga esta
limitado por la longitud de difusion de los portadores (estructuras (a) y (e) de la Fig. 3.11).
Estos ultimos son mas sensibles a las longitudes de onda larga.

2.- Las respuestas espectrales son de tipo paso de banda. Todos los detectores cubren un
rango que abarca al espectro de luz visible, ademas de tener respuestas que son aproximada-
mente planas dentro del espectro de luz visible.

3.- Las uniones poco profundas formadas dentro de los pozos (Fig. 3.11(b), (c) y (d)) son
mas sensibles a las longitudes de onda en torno a los 500 nm; la sensibilidad de la unién

11.  Los dispositivos fotosensores se describen en la Secc. 3.5.1
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Fig. 3.11: Elementos fotodetectores implementados para el estudio de la eficiencia cuantica. Las estruc-
turas (a), (b), (c) y (d) son fotodiodos, mientras que (e) y (f) son fototransistores. Las uniones activas
(uniones pn que generan la region de carga activa) estan sefialadas en gris. Las fuentes de tension en

intensidad que aparecen son las utilizadas para la medicion de la eficiencia cudntica.

profunda pozo n/substrato p (Fig. 3.11(a)) tiene un pico en torno a 900 nm, bien alejado del
rango de luz visible.

4.- El pico absoluto de la eficiencia cudntica para los fotodiodos varia entre un maximo de
0.8 cercano al infrarrojo en la unidn pozo n/substrato p (Fig. 3.11(a)), hasta un minimo de
0.3 para las uniones poco profundas, limitadas en volumen (Fig. 3.11(b), (c) y (d)).

5.- Las respuestas de todos los dispositivos tienen un valor aproximado de 0.3 para el limite
azul del espectro, tanto para los fotodiodos como para los fototransistores.

6.- Las respuestas espectrales de los fototransistores estan muy cerca de multiplos de las
respuestas de la unidn pn profunda. Por ejemplo, la respuesta del BJT pnp vertical es muy
similar en la forma a la respuesta espectral de la unién pozo n/substrato p. Una observacion
similar puede hacerse para el transistor vertical npn. Esta observacion significa simplemente

que la mayor parte de la corriente de los fototransistores procede de la uniéon profundalz.



45 3.- Dispositivos CMOS Fotosensibles

7.- La ganancia de corriente es aproximadamente de 100 para el transistor bipolar vertical
pnp, y de 30 aproximadamente para el transistor bipolar vertical npn. Esta ganancia tiene
una fuerte dependencia con el nivel de corriente, y decrece tanto para intensidades altas
como para bajas.

8.- Todas las respuestas espectrales muestran un corte en torno al limite de la banda en la
cual la energia del foton coincide con el ancho de la banda prohibida. Este corte no esta per-
fectamente definido, y se extiende pasado el limite real de la banda. La eficiencia cudntica
decrece una cantidad e por cada 25 meV en torno al limite tedrico de la banda.

9.- Hay un aspecto interesante en la respuesta espectral de la unién p*/pozo n justo en torno
al limite de la banda (sefialado como regiones sombreadas en la figura) que puede obser-
varse también en el transistor bipolar vertical npn. Este efecto podria ser debido la existen-
cia de centros de recombinacidén/generacion superficiales generados en la implementacion
de la base p, y que provocan un estiramiento de la respuesta espectral en una fraccion adi-
cional de 1 eV.
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Fig. 3.12: Respuestas espectrales de la eficiencia cuantica de los dispositivos de la Fig. 3.11

El segundo de los estudios que presentamos es el realizado por Markus Loose [8]. En este estu-
dio se realiza la simulacion de las eficiencias cuanticas para los fotodiodos de la Fig. 3.7 y para
el fototransistor de la Fig. 3.8. La Fig. 3.13 muestra la simulacion'? de la eficiencia cuantica de
los dispositivos implementados CMOS en tecnologia de pozo n de 0.8 pm sobre substrato de
silicio en funcién de la longitud de onda, con una tensién inversa de polarizacion de -2V [8].

12.  Ademas de la contribucion de la unidn pn profunda existira una contribucion de la unién pn superfi-
cial, aunque de valor mucho menor, al ser estar el volumen de recogida de carga en esta region
mucho mas limitado.

13.  Enrealidad las curvas predichas en la simulacion difieren de las medidas experimentales. La princi-
pal diferencia viene determinada por el fendmeno de multiples reflexiones que los fotones sufren en
las capas de metal, no predicho en la simulacion presentada. En el Secc. 3.5.4 se lleva a cabo un
estudio detallado de este fenomeno de multiples reflexiones.



46

De las curvas de simulacion de la eficiencia cuantica en funcion de la longitud de onda de la
Fig. 3.13 pueden obtenerse las siguientes conclusiones:

1.- El diodo p'/pozo n es relativamente ineficiente debido a la estrecha region de deplexién
y a que el volumen de recogida de carga es pequenio (detector limitado en volumen). Los
portadores de carga que son absorbidos fuera del pozo se encuentran con la barrera de
potencial de la unidén pozo n/p y no tienen oportunidad de ser detectados por el diodo. Sin
embargo, esto permite que el tiempo de respuesta de los dispositivos sea muy bueno, y que
la componente de ruido por acoplamiento sea pequefia. La sensibilidad maxima esta locali-
zada en el rango de longitudes de onda menores, en torno a A=530 nm. La razén de esto es
que la unidn esta localizada cerca de la superficie, donde la mayor parte de las longitudes de
onda cortas son absorbidas.

2.- El diodo n/substrato p es mas sensible debido a que el volumen de recogida de carga es
mayor (detector limitado por la longitud de difusidon de los portadores). Por esta razon las
longitudes de onda largas pueden detectarse de forma eficiente y el maximo de la eficiencia
cuantica se localiza en torno a A=620 nm. Sin embargo el tiempo de respuesta aumenta en

comparacion con el diodo p*/pozo n debido a que el proceso de difusion es lento.

3.- Finalmente, el diodo pozo n/substrato p muestra un comportamiento similar al de la

estructura n"/substrato p. Es ligeramente mas sensible debido a que la region de deplexion
es mayor y localizada a mayor profundidad en el semiconductor.
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Fig. 3.13: Simulacion de los espectros frecuenciales de las eficiencias cuanticas de los fotodiodos CMOS [1]. La
curva del fototransistor se encuentra escalada x 0.1

3.5.- OTROS ASPECTOS IMPORTANTES EN LOS SENSORES DE IMAGEN

3.5.1.- Dispositivos fotosensores implementados en tecnologias CMOS no estindares

Presentamos a continuacion algunos elementos fotodetectores que, por sus propiedades, resul-
tan interesantes, aun cuando estan implementados en tecnologias CMOS no estandares. El in-
conveniente de los sensores implementados en tecnologias no estandares es que el coste de la
implementacion de los propotipos es muy alto, por lo que la investigacion y desarrollo de los
mismos requiere de un presupuesto mucho mas elevado que el necesario para tecnologias es-
tandares. La diferencia entre los costes de la fabricacion de los sensores en una u otra tecnologia
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puede verse compensada por el volumen de produccion de circuitos integrados, pero el coste del
desarrollo de dispositivos no estandares queda sélo al alcance de fuertes inversiones economi-
cas.

3.5.1.1.- Proceso de fabricacion BiCMOS

En el proceso de fabricacion BICMOS se afiade una capa de difusion intermedia (buried layer)
entre la oblea de semiconductor y la posterior capa semiconductora que se afiade mediante cre-
cimiento epitaxial, como se muestra en la Fig. 3.14. Este implante anadido permite la imple-
mentacion de transistores bipolares adicionales sin la necesidad de hacer uso de los pozos (en
el caso de una tecnologia de pozo n permite la implementacion de transistores bipolares npn ver-
ticales). Por lo tanto, el uso de este proceso de fabricacion permite disponer de estructuras adi-
cionales que podran usarse para la fotodeteccion.Las propiedades de estos nuevos dispositivos
diferiran de los anteriormente propuestos principalmente debido a la profundidad a la que se im-
plementan, asi como a las condiciones de contorno que las rodeen, como son las posibles barre-
ras de potencial que limiten la region de carga activa.

superficie de la oblea

s+
region n

n
capa epitaxial I w _— afiadida

p

Fig. 3.14: Transistor bipolar vertical implementado en tecnologia BiCMOS de pozo n

3.5.1.2.- Fotodiodos “pinned”

Una solucién prometedora al principal problema que presentan las fotopuer‘[as14 es el uso de
fotodiodos “pinned” como elemento fotodetector (Fig. 3.15). El fotodiodo “pinned” implemen-
tado en una tecnologia CMOS de pozo n consiste basicamente en una estructura p np™ ; una
puerta de transmision (TG)">; una difusion flotante para el sensado de la corriente fotogenera-
da (nodo de sensado); y un transistor de reset (Res)

El funcionamiento del fotodiodo pinned se basa en la estructura p np~ (para una tecnologia de
pozo n), en la que ambas capas p estan al potencial de substrato. Al incrementar la tension en la
capa n las regiones de deplexién de ambas uniones pn aumentan la una hacia la otra. Para una
determinada tension V,, (tension pinned) las regiones de deplexion se encuentran y ningin por-
tador mayoritario puede extraerse del dispositivo.

Para operaciones de sensado de luz el fotodiodo pinned se polariza inicialmente a la tension V),
Durante la fase de recogida de la carga fotogenerada, los portadores de carga mayoritarios fo-
togenerados se almacenan en la region de deplexion (o region de carga activa) que se genera en
la unién p np” del fotosensor. Antes de la fase de lectura, la difusion flotante ha de fijarse a una

14.  La existencia de un pozo de potencial no definida entre las puertas de fotogeneracion y de transmi-
sion obliga a introducir una difusion flotante entre los terminales de fotodeteccion y transmision
que deteriora notablemente las caracteristicas de sensibilidad y ruido del fotodetector

15. Al igual que en las fotopuertas esta puerta sirve para transportar la carga desde la estructura p np
hasta el nodo en el que se sensa la carga fotogenerada, aislando el dispositivo de fotosensado del
dispositivo de sensado de la carga fotogenerada
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tension de referencia'® (Viep)- Una vez que se ha fijado y leido esta tension, la puerta de trans-
ferencia se abre y se lleva a cabo la transferencia completa de la carga fotogenerada. Esta se-
cuencia de operacion asegura que la sefial de salida quede completamente libre de carga
residual!’. La transferencia completa de carga tiene lugar si la tensidon en el nodo de sensado
(FD) queda por encima de la tension V|, mientras el fotodiodo pinned opera por debajo de esta
tension

Vbbb
FD |
TG Res v !
P | / | \Dﬂ Read
NN NN a

\\\ \ N |_V out
— .7

Fig. 3.15: Diagrama de un pixel basado en un fotodiodo “pinned” implementado en tecnologia CMOS de
pozo n

El mayor beneficio de esta estructura deriva de la completa transferencia de carga desde el dis-
positivo fotodetector (caracterizado por una capacidad relativamente alta) hasta el nodo de sen-
sado (difusion flotante, de capacidad mucho menor), por lo que el principal inconveniente de
las fotopuertas (transferencia incompleta de carga) es eliminado. Una segunda ventaja respecto
a las fotopuertas es que la carga que es recogida por el dispositivo es fotogenerada lejos de la
superficie semiconductora debido a la existencia de la capa p', evitandose el aumento conside-
rable de la corriente oscura que generan los estados energéticos superficiales. Al mismo tiempo
se evita la aparicion de puntos blancos sobre la imagen final, producto de las altas densidades
de centros de recombinacion superficiales [9].

Alternativamente a la estructura presentada en la Fig. 3.15, podria prescindirse del transistor de
transferencia [10]. Bajo esta consideracion, toda la carga fotogenerada se recoge en FD durante
la fase de integracion. Como ventajas se reduce la complejidad del pixel (reduccion de la cir-
cuiteria de control), y se incrementan el factor de relleno (disminuye el tamafo del pixel) y la
sensibilidad. Ademas, V,, puede ser una tension muy pequefia puesto que ahora no hemos de
imponer la relacion entre las tensiones de operacion del fotodiodo y de la puerta de transmision.
Como desventaja de eliminar el transistor de transferencia el ruido kTC no puede eliminarse
completamente, pues se rompe la secuencia reset-trasferencia-lectura que nos permite la imple-
mentacion del algoritmo CDS para completa eliminacion de la carga residual de la sefial de sa-
lida.

16.  Esta tension de reset debe leerse para poder implementar la técnica CDS de eliminacion del ruido
de patron fijo, como se justificard en posteriores capitulos.

17.  Por carga residual se entiende el residuo de carga que pueda quedar en la capacidad de integracion
de anteriores muestras.

18.  Esta condicidn se expresa graficamente en la Fig. 3.15 con linea discontinua: permite el “volcado”

de la carga almacenada en la union p'np™ en el pozo de potencial generado por la puerta de transmi-
sion.
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Para una determinada tension V), como objetivo de disefio se puede elegir entre varias combi-
naciones de profundidad y dopado. La profundidad y los dopados deben controlarse rigurosa-
mente para asegurar un margen suficiente de ¥, por debajo y por encima del rango de operacion
del dispositivo. Dado que tres niveles de dopado deben superponerse, el nivel de dopado del
substrato de la primera capa debe ser moderado, lo que implica la necesidad de tecnologias de
dos pozos. Estas medidas afiaden complejidad y coste al proceso CMOS, desviandose éste de
las cadenas de produccion estandares.

A modo comparativo, tanto las fotopuertas como los fotodiodos pinned se basan en la transfe-
rencia de carga desde un dispositivo de recogida de carga (fotosensor, caracterizado por una ca-
pacidad relativamente alta) a una region de difusiéon (nodo de sensado, de capacidad
relativamente baja). La transferencia de carga se hace de forma mas efectiva en los fotodiodos
pinned. Este factor, unido a que la superficie de sensado no tiene superpuesta ninguna capa con-
ductora!® hace que la eficiencia cudntica de éstos es mayor que la de las fotopuertas. La circuit-
eria de control de los fotodiodos pinned es mas sencilla, pues no se requiere el control de la
tension del terminal de PG existente en las fotopuertaszo, lo que reduce el cableado del pixel.
Todo esto hace que el concepto de fotodiodo pinned tenga ventajas sobre el concepto de foto-
puerta. Sin embargo, la desventaja de la necesidad de mascaras adicionales en el proceso de fa-
bricacion reduce mucho las posibilidades de estudiar y desarrollar estos dispositivos.

3.5.1.3.- Fotodiodos fabricados en tecnologia TFA

Una aproximacion utilizada para incrementar la sensibilidad de los sensores de imagen es la im-
plementacion de sensores que permitan la integracion de la carga fotogenerada en dispositivos
que aprovechen la tres dimensiones espaciales, con lo que se consigue una sensibilidad muy alta
sin que esto sea incompatible con la resolucidon del sensor (area de superficie de sensado del
pixel). Este concepto es el que se persigue con la implementacién de sensores en tecnologia
TFA (Thin-Film-on-ASIC). El sensor en esta tecnologia se implementa a partir de un sistema
multicapa de silicio amorfo que se deposita sobre un circuito integrado de aplicacion especifica
(ASIC), como se muestra en la Fig. 3.16. El silicio amorfo mejora la conversion de luz en foto-
corriente, mientras el circuito ASIC es el responsable de la integracion, lectura y procesamiento
de la senal.

Entre las propiedades del silicio amorfo destaca que el coeficiente de absorcion para el espectro
de luz visible es aproximadamente 20 veces mayor que el del silicio cristalino, y la respuesta
transitoria a la luz es suficientemente buena para la mayoria de las aplicaciones de imagenes. El
proceso de implementacion de los dispositivos fotosensores permite alcanzar un contraste bas-
tante bueno entre pixeles vecinos sin la necesidad de afiadir procesos fotolitograficos en la im-
plementacion del integrado para aislar los pixeles. El contraste local entre pixeles toma valores
en torno a los 86 dB [2].

El diagrama de un pixel TFA se muestra en la figura 3.10. Consiste en un electrodo “rear”, un
diodo implementado en silicio amorfo y un electrodo implementado con 6xido conductivo
transparente (TCO). El factor determinante en la implementacion es la deposicion del fotodiodo
sobre el ASIC. Con esto, todo el area del pixel esta disponible para el fotodiodo, por lo que el
factor de relleno del sensor es de practicamente del 100%. Existe una pérdida de carga fotoge-

19.  En las fotopuertas es necesario el terminal PG, por lo que habra que superponer una capa conduc-
tora (bien una capa de polisilicio, bien una metalizacion)
20.  Mas sencilla resulta aun si se prescinde de la puerta de transferencia TG
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nerada en el electrodo “rear”, pues al atravesar esta capa se encontraran con trampas en las que
se producira la recombinacion de los pares electron-hueco fotogenerados.

|
| TCO
i vl

e ]

nip a-Si:H
() electrodo “rear”
S S AN isolation
Vop| |
-
FD RTS Vop |
|
Read—l | Vout
|
| |_Vref
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Fig. 3.16: Diagrama de un pixel fabricado en tecnologia TFA

Excepto por el electrodo “rear” no existen otras capas que contribuyan a la reduccion de la de
carga fotogenerada por la pérdida de fotones, como ocurria en las capas de metalizacion y 6xido
grueso en el caso de los elementos fotodetectores basados en uniones pn dentro del substrato
semiconductor. Las pérdidas por reflexién se minimizan para la tecnologia TFA optimizando el
ancho de la capa de TCO.

Un valor tipico de la eficiencia cuantica de estos dispositivos esta en torno al 60% en la mayor
parte del espectro de luz visible, alcanzando un méximo del 80%. Esto permite trabajar con va-
lores de corriente fotogenerada de 1fA/ pm? para un nivel de iluminacién de 1 lux [2]. Como
ejemplo de implementacion en tecnologia TFA de 0.8 pum, el sensor ocupa un area cuadrada de
10 mm de lado, y la capacidad de sensado toma un valor de 20 fF, equivalente a 8 uV/e'zl, es
decir, un factor de conversion de 3.1 V/Ix.

3.5.2.- Medicion de la calidad de un sistema optico. Funcion de transferencia de la modu-
lacion de la seiial optica

La calidad de un sistema optico puede caracterizarse en el dominio espacial mediante la res-
puesta impulsiva del sistema, o bien en el dominio frecuencial mediante la transformada de
Fourier de la respuesta impulsiva, es decir, mediante su funcion de transferencia.

Se define la respuesta impulsiva de un sistema como la respuesta de éste al ser excitado con una
sefal impulso. Consideremos un sensor de imagen ideal. Al excitar el sensor con un impulso,
por ejemplo, una imagen en negro con un solo punto brillante, la respuesta de éste (imagen de
salida) sera una nueva imagen en negro con un sélo punto brillante. Es decir, el sensor no dis-
torsiona el impulso de entrada. Esto se traduce en que la respuesta impulsiva del sistema es un

21.  frente a los 1.6 WV/e™ de caracteristico de los fotodiodos (Secc. 3.1) y los 44 uV/e™ de las fotopuer-
tas (Secc. 3.3)



51 3.- Dispositivos CMOS Fotosensibles

impulso (Fig. 3.17(a)). Sin embargo, debido a difracciones y aberraciones en el sistema, un sis-
tema real tiene una respuesta impulsiva con un ancho distinto de cero, de forma que la respuesta
del sistema a un impulso pasa a ser un impulso distorsionado, es decir, de ancho distinto de cero
(Fig. 3.17(b)).

La imagen a la salida del sistema (respuesta) puede calcularse como la convolucién de la ima-
gen de entrada (excitacion) y de la respuesta impulsiva del sistema:

g(x,y) = f(x, y)**h(x, y) (3.11)
donde f(x,y) es la sefial de entrada (excitacion); /(x,y) la respuesta impulsiva del sistema; y
g(x,y) la respuesta del sistema a la excitacion (Fig. 3.17(c)). El doble asterisco (**) indica que
la convolucidn se lleva a cabo en las dos dimensiones del espacio. Una respuesta impulsiva es-
trecha implicard una mejor calidad de imagen que una respuesta impulsiva ancha.

(a)
|
| |
impulso &(x,y) sistema ideal h(x,y) respuesta impulsiva h(x,y)
(b) ﬂ
| AN
impulso d(x,y) sistema real h(x,y) respuesta impulsiva h(x,y)
(c)

sensor de imagen

imagen a capturar imagen capturada

excitacion f(x,y) respuesta g(x,y)

sistema h(x,y)

Fig. 3.17: Respuestas impulsivas de un sistema (a) ideal; (b) real; y (c) relacion entre excitacion y respues-
ta de un sensor de imagen

Alternativamente al dominio espacial, podemos considerar el comportamiento del sensor en el
dominio frecuencial. En este contexto, estamos interesados en la respuesta del sensor a image-
nes senoidales de diferentes frecuencias, en lugar de la respuesta a objetos puntuales (impulsos).
La distribucién de la irradiancia de un objeto puede considerarse como una composicioén de
componentes de frecuencias espaciales, de la misma forma que en el dominio del tiempo una
sefal puede considerarse como composicion de varias frecuencias temporales a través del ana-
lisis de Fourier.

Consideremos la distribucion de irradiancia como una funcion de las coordenadas cartesianas x
e y. Esta distribucidn de irradiancia representa a una imagen. Del perfil de una de las dimensio-
nes de la distribucion obtenemos una funcion de una variable que puede descomponerse en sus
diferentes frecuencias espaciales mediante el analisis de Fourier.
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A través de esta descripcion en el dominio espacial, un objeto o imagen puede descomponerse
en una serie de componentes sinusoidales caracterizadas por un periodo y una frecuencia espa-
cial (X'y &=1/X respectivamente) (Fig. 3.18). A su vez, un objeto bidimensional puede descom-
ponerse en un conjunto basico de senoidales de dos dimensiones. En coordenadas cartesianas,
cualquier sinusoide dada con una orientacion determinada tiene una frecuencia espacial () aso-
ciada al eje x, que se correspondera con la inversa de la distancia entre crestas de la sinusiode a
lo largo del eje x, asi como una frecuencia espacial (1) asociada al eje y que resultara inversa-
mente proporcional a la distancia entre crestas de la sinusoide a lo largo del eje y.

. periodo ,
brillo ; espacial 1
A I —

W;OSiCién

Fig. 3.18: Distribucion sinusoidal de la amplitud del brillo en el espacio

La convolucion de la imagen con la respuesta impulsiva para obtener la respuesta del sensor su-
pone una pérdida de detalle de la imagen original, es decir, un filtrado. Este filtrado de imagen
puede verse claramente en el dominio espacial mediante el teorema de la convolucion. Aplican-
do la transformada de Fourier a ambos lados de la ecuacion 3.11 se obtiene:

G(&n) = F(&n)*xH(En) (3.12)
donde con mayusculas se indican las transformadas de Fourier de las correspondientes funcio-
nes en minuscula. H(€,n) es la transformada de Fourier de la respuesta impulsiva, es decir, la
funcién de transferencia.

Normalmente H(¢,n) se normaliza, de forma que tome el valor unidad para la frecuencia espa-
cial cero. El valor de la funcion de transferencia normalizada tomara el valor relativo respecto
al valor de la funcion a baja frecuencia, con lo que se normaliza cualquier factor de atenuacion
que sea independiente de la frecuencia espacial. La funcion de transferencia H(&,n), normaliza-
da de esta manera, se conoce como funcion de transferencia optica (OTF).

La funcion de transferencia en modulacion o MTF (Modulation Transfer Function) puede de-
finirse como la magnitud de la respuesta del sistema dptico a sinusiodes de distinta frecuencia
espacial. Se calcula en base a considerar como entradas al sistema sefiales sinusoidales en lugar
de impulsos.

Definimos el indice de modulaciéon como:

M = Amax_Amin (3.13)
Amax + Amin
donde 4,,,, y 4,,i,, son los valores maximo y minimo del brillo del objeto o de la imagen (exci-

tacion) en unidades apropiadas (radiancia, excitancia, o irradiancia) (ver Fig. 3.18). El indice de
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modulacidn es el cociente entre el valor ac de la sefal y el valor dc de la misma. Puede obser-
varse que puesto que el brillo es estrictamente positivo se verificara 0< M < 1.

Un sistema Optico lineal e invariante en el tiempo tendrd como respuesta a una sinusoide otra
sinusoide. En general, en estos sistemas, la sinusoide de salida tendra un desplazamiento en fase
respecto a la sefial de entrada, y el indice de modulacién (en comparacion con la sefal de entra-
da) se habra reducido. De hecho, el efecto de la resolucion limitada del sistema Optico serd la
reduccion el indice de modulacién en la imagen en comparacion con el indice de modulacion
en el objeto o imagen original.

La forma practica de medir la MTF de un sistema dptico consistira en capturar con el sensor una
sinusoide de frecuencia espacial variable (Fig. 3.19(a)). La MTF podra calcularse directamente
a través del indice de modulacion en la forma de onda de salida. De hecho, 1a MTF puede defi-
nirse como la dependencia con la frecuencia espacial del indice de modulacion, asumiendo un
indice de modulacidn constante en la excitacion (Fig. 3.19(c)).

(@  brillo
A
A

max-

Amin—
posicién
(b)
brillo 4
»
L
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(c) A
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Emax frecuencia espac:l(al (E)

Fig. 3.19: (a) Excitacion, (b) Respuesta; y (c) MTF del sistema

Debido a la limitacion de la resolucion espacial en los sistemas Opticos, los valles de las sinu-
siodes en la imagen resultante seran menos profundos, mientras que los picos seran menos altos
(ver Fig. 3.19(b)), por lo que el indice de modulacion decrece en comparacion con el indice de
modulacidn del objeto.

Para una frecuencia espacial dada &, la transferencia de la modulacion se define como el co-
ciente entre el indice de modulacidn de la imagen (respuesta) y el indice de modulacion del ob-
jeto (excitacidon). Resulta evidente que la transferencia en modulacion depende de la frecuencia
espacial. La limitacion de la resolucion se manifiesta de forma drastica a frecuencias espaciales
altas, para las cuales el nivel de detalle de la imagen es mas pequeiio. Con el incremento de la
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frecuencia espacial, la imagen se hace mas borrosa, y la transferencia de la modulacion decrece.
Si dibujamos la transferencia de la modulacion como funcion de la frecuencia espacial, asu-
miendo una modulacidn constante del objeto) obtenemos la MTF:

MTF(E) — MTFimagen(E)

ida (3.14)

objeto

La resolucion de un sistema 6ptico, a partir de la MTF, puede definirse como la frecuencia es-
pacial (&) para la cual la MTF cae por debajo de un cierto limite (indice de modulaciéon mi-
nimo detectable).

Las expresiones matematicas de la MTF resultado de un analisis unidimensional de la MTF se
presentan a continuacion [11]. Consideremos una fila de pixeles caracterizados por un ancho de
la superficie de fotosensado Ax, y una separacion entre pixeles P, (Fig. 3.20). La sefal
sinusoidal de entrada (excitacion), necesaria para el calculo de la MTF, puede expresarse como:

f(x) = H,(1+A4,kos(21éx)) (3.15)
donde H,y 4, son las componentes dc y ac respectivamente; y ¢ la frecuencia espacial.

La sefial de salida g(x) del pixel localizado en x,, puede calcularse como la integral de la sefial
de entrada entre los limites (x,+Ax/2) y (x,-Ax/2):
x,+Ax
1
g(x) = A I [H,(1+A4,kos(2méx))] Lix = H [1+ M(&) Ceos(2TEAY)] (3.16)
x,—Dx
donde M es el indice de modulacion de la sefial g(x):
_  sin(Tt&¢Ax)
M) = 4,7
La MTF del sistema podemos definirla como el cociente entre los indices de modulacion de las
sefales de excitacion y respuesta:

MTF g _ sin(mEAY) _
MTF T Ax
La inversa de la distancia de separacion (P,;,) entre dos pixeles consecutivos se define como la

frecuencia de separacion (&,). A partir de la frecuencia de separacion podemos definir la fre-
cuencia de Nyquist del sistema &5, como:

(3.17)

MTF = sinc(Tt{Ax) (3.18)

§ 1
T (3.19)
nyquist 2 2Ppix
Si normalizamos la frecuencia ¢ en la expresion 3.18 respecto a &,,,is» la MTF queda como:
sin TAx E—E N :
MTF = pix2nyquist - G X S [ (3.20)
Tt Ax E I:jzppixEnyquistD
ZPpixEnyquist

3.5.3.- Absorcion de fotones en las capas depositadas sobre la oblea

Para que el foton incidente sea detectado electronicamente es necesario que se produzca su ab-
sorcion en la oblea semiconductora. Sin embargo, antes de alcanzar la oblea semiconductora. el
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pix

Ax

X superficie de sensado

0

Fig. 3.20: Esquema de una fila de pixeles

foton debera atravesar la interfaz existente entre ésta y la superficie del integrado. Esta interfaz
estd compuesta por las diferentes capas depositadas sobre la oblea semiconductora para la im-
plementacion de los dispositivos. La Fig. 3.21 muestra el corte transversal de un transistor nmos
y un transistor pmos implementados en tecnologia CMOS estandar de un solo polisilicio. No
estamos interesados en el proceso tecnologico en si, sino en cdmo cada una de estas capas su-
perpuestas sobre la oblea afecta al foton incidente. Desde este punto de vista analicemos cudles
son los fendmenos fisicos a los que se ve sometido el foton antes de alcanzar la oblea semicon-
ductora, y que pueden evitar que éste sea finalmente detectado.

s p
g

7/ / // polisilicio - éxido de campo
oxido fino - capa de metal 1

&\\\\ oxido grueso capa de pasivacion

Fig. 3.21: Corte transversal de un transistor pmos y un transistor nmos en tecnologia CMOS estandar de
una capa de polisilicio

En primer lugar, el foton ha de atravesar la interfaz entre el medio en el que se encuentre el sen-
sor de imagen (generalmente aire) y la capa de pasivacion. Se produciran fenomenos de re-
flexion en la superficie del integradozz, de forma que un porcentaje de los fotones incidentes
seran rechazados.

Una vez atravesada la interfaz medio/capa de pasivacion, el foton viajara a través del material
con el que se implementa la capa de pasivacion. Este suele ser un material aislante, por lo que
la energia del foton no serd suficiente como para que sea absorbido en un proceso de generacion

22.  Los procesos de reflexion de los fotones se explican en la Secc. 3.5.4
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de un par electron-hueco. Sin embargo, tras atravesar esta region el fotdn se encontrard con una
nueva interfa223por lo que podré sufrir una nueva reflexion, de forma que, al encontrarse en su
camino de vuelta con la interfaz capa de pasivaciéon/medio, el foton se vea sometido a un feno-
meno de multiples reflexiones (Fig. 3.22), quedando confinado, al menos temporalmente, en la
capa de pasivacion.

Aun cuando la energia de la banda prohibida del material de la capa de pasivacion es suficien-
temente grande como para que no se produzca la absorcion del foton en el mismo, la presencia
de impurezas e imperfecciones en esta region generan estados energéticos intermedios en la
banda prohibida, haciendo posible la absorcion del foton. Es decir, existe una probabilidad (aun-
que baja) de que se produzca la absorcion del foton en la capa de pasivacion. Si este fenomeno
ocurre, el foton no llegara a ser detectado por el sensor.

Una vez atravesada esta segunda interfaz, el foton se encontrard bien con una capa de metal,
bien con una capa de polisilicio, o bien con una capa de 6xido grueso. En el caso de la capa de
metal, el foton sera absorbido con una probabilidad muy alta, por lo que toda la informacion de
la presencia del fotdn en el sensor se pierde. Es decir, se produce la absorcion del foton en la
capa de metal. Para el caso de que el foton penetre en una capa de 6xido grueso (utilizada para
el aislamiento entre capas, por ejemplo, entre la capa de polisilicio y la de metal), al estar ésta
compuesta de un material aislante, su comportamiento es muy similar al de la capa de pasiva-
cion. Existirdn fenomenos de multiples reflexiones en la capa de 6xido grueso, asi como una
probabilidad de absorcion del foton en la capa de oxido grueso. Si el foton penetra en una capa
de polisilicio, las propiedades conductivas de este material hacen que se comporte de forma pa-
recida a una capa de metal, por lo que la probabilidad de que se produzca la absorcion del foton
en la capa de polisilicio es alta.

En las tecnologias CMOS actuales las difusiones n y p presentan una resistividad alta. Es por
esta razon que sobre estas difusiones y sobre la capa de polisilicio se afiade una capa de material
siliciurado (compuesto de silicio al que se le ha afnadido un compuesto metalico) para reducir la
resistividad superficial de estas regiones. Ejemplos de capas saliciuradas en tecnologias de sili-
cio son el saliciuro de tantalo (TaSi), el saliciuro de wolframio (WSi), o el saliciuro de titanio
(TiS1). Existen dos tipos de procesos para afadir la capa saliciurica. En uno de ellos sélo se afia-
de esta capa a la puerta de los transistores. Con esto se consigue reducir la resistividad de la capa
de polisilicio, pero no de las regiones de fuente y drenador. En el proceso salicidrico autoalinea-
do, la capa se afiade sobre la puerta y las regiones de drenador y fuente. En algunos procesos
esta capa saliciurica sirve para interconectar una difusion y una capa de polisilicio adyacentes.

Debido a la naturaleza metalica de esta capa, resulta critica su presencia para aplicaciones de
sensado de luz. Las tecnologias actuales permiten afiadir mascaras adicionales al proceso de fa-
bricacidn para que sobre las zonas en las que se va a implantar la matriz de pixeles no se afiada
esta capa de saliciuro.

Si bien el esquema de la Fig. 3.21 representa una tecnologia de una sola capa de polisilicio y
una sola capa de metal, las tecnologias actuales suelen ser de dos capas de polisilicio y de varias
capas de metal (de hasta 8 capas de metal en las tecnologias actuales), por lo que los fendomenos
descritos anteriormente se dan con relativa facilidad.

23.  Bien sea la interfaz capa de pasivacion con la capa de metal, o bien con la capa de polisilicio, o bien
con el 6xido grueso.
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En el comportamiento del sensor de imagen tiene especial importancia el fendmeno de multi-
ples reflexiones, al cual dedicamos el siguiente analisis.

Shusng
pasivacion

capa de metal,
de polisilicio
o de oxido grueso

Fig. 3.22: Fenomeno de multiples reflexiones en la capa de pasivacion

3.5.4.- Fenomeno de multiples reflexiones

Consideremos una onda de determinada frecuencia transmitiéndose a través de un medio dis-
continuo (Fig. 3.23). Al incidir en la interfaz entre dos medios distintos, parte de la onda se re-
flejara, mientras que parte de la onda se transmitira al siguiente medio. Los porcentajes de onda
reflejada y transmitida se denominan coeficientes de reflexion y transmision respectivamente.

El medio por el que se transmite la onda presenta una impedancia caracteristica (Z;) a la onda
que se esta transmitiendo por €l. Esta impedancia caracteristica serd funcién de la frecuencia de
la onda transmitida, de las propiedades del material, y de las caracteristicas geométricas del me-
dio de transmisioén. Supongamos que la onda incide sobre la interfaz entre dos materiales. Si las
impedancias caracteristicas de los dos medios coincide, la onda se transmitira en su totalidad,
es decir, el coeficiente de transmision serd la unidad, mientras que el coeficiente de reflexion
tomara un valor cero. Si las impedancias caracteristicas no coinciden, parte de la onda se trans-
mitird, mientras que parte de la onda se reflejard. La onda reflejada se encontraré en su viaje de
vuelta con la interfaz con el anterior medio, viéndose sometida a los mismos procesos de trans-
mision/reflexion.

Zg

onda incidente
"\f\fL onda transmitida W%

onda reflejada

Fig. 3.23: Representacion de un flujo de fotones a través de un medio discontinuo

Lo descrito anteriormente es lo que ocurre de forma transitoria con una onda que se transmite
por el medio (Fig. 3.24). En resumen, la onda se ve sometida a un fendomeno de multiples re-
flexiones en el medio. Si consideramos que se ha alcanzado el estado estacionario, en cada in-
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terfaz podemos considerar que parte de la onda incidente se ha transmitido al siguiente medio
(onda transmitida), mientras que parte se ha reflejado al anterior medio (onda reflejada).

Ahora bien, la magnitud de la onda transmitida serd funcidon del medio de transmision y de la
frecuencia de la onda, dado que el fenomeno de multiples reflexiones al que se ve sometida la
onda existirdn fenomenos de interferencias. Fijadas las caracteristicas del medio, y variando la
frecuencia de la onda incidente, se observan maximos y minimos en la amplitud de la onda
transmitida, generadas a partir de interferencias constructivas y destructivas respectivamente en
el seno del medio de transmision.

eje de propagacion de la onda

v

ZO Zl ZZ
~ _onda incidente

~
~ %
~

- .
onda reflejada, onda transmitida, =~ —
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onda transmitiday __

onda reflejada,

—
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tiempo onda_transmitida = 2 onda_transmitida, '
7

v L .
onda_reflejada = z onda_reflejada; !
i

Fig. 3.24: Ondas incidente, transmitida y reflejada en la discontinuidad entre medios de transmision

Debido a la dualidad onda-particula del foton, el anterior andlisis es aplicable a un haz de foto-
nes que incide sobre un medio de transmision discontinuo, como es el caso del conjunto de ca-
pas depositadas sobre la oblea semiconductora (Fig. 3.21).

La consecuencia inmediata de todo el andlisis anterior es que el espectro frecuencial de la efi-
ciencia cudntica del sensor mostrara un comportamiento oscilatorio en torno al valor que tendria
si no existiese esta discontinuidad de medios. En [12] se lleva a cabo la medicion de la eficiencia
cuantica para diferentes dispositivos fotosensores, y se pone de manifiesto el comportamiento
antes descrito. La Fig. 3.25 compara la eficiencia cuantica para un conjunto de fotodiodos im-
plementados en tecnologia CMOS estandar de 0.8 um. Los tres fotodiodos tienen una superficie
de fotosensado de dimensiones 100x100 (umz). La unién pn de cada dispositivo es la siguiente.
dwsl: diodo de union pozo/substrato; ddwl: diodo de unién difusion/pozo; ddsl: diodo de
unioén difusion/substrato. La estructura de pixel utilizada se corresponde con la de un pixel ac-
tivo en tiempo discreto por integracion de carga24.

24.  Esta estructura se estudiara en el Cap. 4.
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A partir de la Fig. 3.25 puede conocerse la frecuencia del foton para la que se producen los
maximos de la eficiencia cuantica a partir de la relacion entre dos maximos consecutivos, resul-
tado de fenémenos de interferencias constructivas (A>A,):

2l = my ———
(3.21)
21 = my —>—
Mmaterial
donde / es el ancho del medio de transmision; m; y m, son enteros, A; y A, son las frecuencias

a las que se encuentran los maximos. Silos maximos son consecutivos, entonces m,=m;+1. Ha-
ciendo uso de esta relacion y de las ecuaciones 3.21, m; puede expresarse como:

A (3.22)
m, = —=—— .
! A 17— )\2
El grosor de la capa interferente puede expresarse en funcion de la longitud de onda como:
miA
/| = ——w (3.23)
2nmaterial

Para hallar el grosor del medio para el que se produce un minimo el desarrollo es exactamente
el mismo, llegandose a la ecuacion 3.23, donde en este caso A expresara la frecuencia para la
que se da un minimo del coeficiente de absorcion.

0.8

Eficiencia Cuantica

0.0

400 500 600 700 800
Longitud de onda (nm)

Fig. 3.25: Dependencia de la eficiencia cuantica con la longitud de onda para diferentes fotodiodos

3.5.5.- Conclusiones de esta seccion

Como conclusiones de esta seccion en el disefio de sensores de imagen podemos enumerar las
siguientes.

En primer lugar, las capas depositadas con propiedades conductivas facilitan la absorcion de fo-
tones, por lo que impediran que el fotdn alcance la oblea semiconductora, y con ello, evitan que
éste sea detectado electronicamente. Puesto que la incidencia del haz de fotones sera perpendi-
cular a la superficie de fotosensado, habra que evitar en la medida de lo posible la presencia de
estas capas en la vertical de la superficie de fotosensado.
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En segundo lugar, el fendémeno de multiples interferencias puede reducirse afiadiendo capas an-
tirreflejantes. Sin embargo, si nos limitamos a tecnologias CMOS estandar, esta medida no es
realizable. Los picos de la eficiencia cuantica seran funcién de los anchos de las capas deposi-
tadas, y éstas a su vez seran funcion de la tecnologia utilizada. Tan s6lo podremos afirmar que
el uso de una u otra tecnologia, puesto que variaran los picos de la eficiencia cudntica, podra
favorecer el sensado de ciertas frecuencias. De forma 6ptima, podriamos pensar en una tecno-
logia para cual existiesen maximos de la eficiencia cuantica a las frecuencias del rojo, el verde
y el azul. Desde el punto de vista practico, el estudio genérico de sensores de imagen ha de ha-
cerse lo mas independiente posible de las caracteristicas de la tecnologia, por lo que pensar en
la posibilidad de elegir una u otra tecnologia por un factor tan variable como los picos de la efi-
ciencia cuantica carece de sentido. Por otro lado, pensemos que el espectro de luz que va a ser
sensado para cada color no se limita a una sola frecuencia, sino que se extendera a un cierto an-
cho de banda en torno a las frecuencias centrales del rojo, el verde y el azul. Con esto se consi-
gue paliar el efecto de la oscilacion del coeficiente de absorcion, pues se estard realizando un
promedio del coeficiente de absorcion en la banda considerada.
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Capitulo

4

ADAPTACION DE LA SENAL
FOTOGENERADA

4.1.- FOTOSENSORES EN TIEMPO DISCRETO Y EN TIEMPO CONTINUO

El disefio de la circuiteria de adaptacion de la sefial fotogenerada puede realizarse siguiendo
esencialmente dos procedimientos bien diferenciados: el disefio de la arquitectura en tiempo
discreto; o bien el disefio en tiempo continuo.

En el disefio en tiempo discreto se establecen diferentes fases de operacion del sensor, que se
iran ejecutando secuencialmente. La secuencia de operaciones mas comun en el sensado de ima-
gen es: reset del pixel (fase de reset), mediante el cual se lleva el pixel a un estado inicial de
partida; adaptacion de la carga fotogenerada (fase de adaptacion), que generalmente consiste
en la conversion de la corriente fotogenerada en tension; y lectura del valor del pixel (fase de
lectura) en la que el pixel vuelca el dato en la salida durante un cierto intervalo.

En contraste con los fotosensores en tiempo discreto, los fotosensores en tiempo continuo trans-
forman la corriente fotogenerada en tension o en intensidad mediante una relacién dindmica de
tiempo continuo. La sefal de salida representa en todo momento al flujo de luz incidente’.

En los sensores en tiempo discreto el tiempo de integracion de la corriente fotogenerada es bas-
tante mayor que el tiempo de lectura, por lo que la salida del pixel esta definida s6lo en un in-
tervalo de tiempo corto. Esto representa un problema a la hora de plantear aplicaciones que
necesiten un acceso aleatorio en el tiempo al valor del pixel, por ejemplo, aplicaciones que ne-
cesiten una continua monitorizacion de una imagen. Sin embargo, la definicidon de un estado ini-
cial de partida permite implementar algoritmos eficaces para la reduccion de la componente de
ruido de patron fijo o FPN (Fixed Pattern Noise)z.

En los sensores en tiempo continuo es posible el acceso aleatorio en el tiempo al valor del pixel,
pero no existe un estado inicial, por lo que la implementacion de algoritmos para la reduccion
del FPN no es tan sencilla.

4.1.1.- Fotosensores en tiempo discreto

El proceso de adaptacion de la carga fotogenerada mas extendido es la integracion de ésta sobre
un elemento capacitivo. Estos sensores se conocen como fotosensores por integracion de car-
ga. El esquema basico de estos fotosensores se ilustra en la Fig. 4.1. Consiste en un dispositivo
fotosensor; una capacidad sobre la que se va a integrar la carga fotogenerada (capacidad del
nodo de sensado o capacidad de integracion); y una llave de reset, utilizada para cargar la ca-

I. Esto es cierto bajo la consideracion de que el ancho de banda del sensor es mucho mayor que la fre-
cuencia de variacion de la estimulacion luminosa.
2. El ruido de patrén fijo (FPN) se considera la componente de ruido mas importante en los sensores

de imagen CMOS. Se estudia en el Cap. 5.
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Fig. 4.1: Esquema de un fotosensor basado en la integracion de la corriente fotogenerada

pacidad de integracion al valor de reset. En una primera fase de operacion (fase de reset) se co-
necta la llave de reset de forma que la tension en el nodo de sensado Vi, queda fijada
aproximadamente al valor de reset V., Cuando la llave de reset se desconecta, la corriente
fotogenerada comienza a descargar la capacidad del nodo de sensado (fase de integracion). Esta
fase durara un determinado tiempo (tiempo de integracion), equivalente al tiempo de exposi-
cion en las camaras fotograficas convencionales. En una tercera fase se procede a la lectura del
valor de tension almacenado en la capacidad de integracion (fase de lectura). Esta secuencia de
operaciones se conoce como secuencia de reset-integracion-lectura.

La expresion temporal de la tension V() durante la fase de integracion viene dada por:

ro1
vV .(t) =V —[ =—1 (1)dt 4.1
Ph( ) reset J.O Cph ph( ) ( )
donde C, es la capacidad de integracion. Si consideramos que tanto la intensidad fotogenerada
como la capacidad de integracion son constantes durante todo el periodo de integracion la ex-
presion de la tension V), al final del periodo de integracién vendra dada por:

B 1 Jint _ Ling
Vph(tint) - Vreset - CphIO Iph Lt = Vreset - Cph Uph (4.2)
La tension en el nodo de sensado se habra reducido de forma proporcional a la corriente foto-
generada, es decir, proporcionalmente al flujo de fotones incidente, al tiempo de integracion, e

inversamente proporcional a la capacidad de integracion.

Generalmente la capacidad de integracion sera la capacidad parasita C, del propio dispositivo
fotosensor. El valor de esta capacidad sera relativamente alto, pues la superficie de sensado ha
de ser grande para que la sensibilidad del sensor al flujo de fotones incidente sea alta. Para poder
trabajar con tiempos de integracion mayores sin que la capacidad de integracion sature, es de-
cir, para poder ampliar el rango dindmico del sensor, la capacidad de integracién puede aumen-
tarse afiadiendo dispositivos capacitivos en el nodo de sensado.

En el esquema del pixel de la Fig. 4.1 no existe una etapa de muestreo y retencion del dato de
salida. Se puede prescindir de esta etapa, puesto que el tiempo de lectura es muy corto en com-
paracion con el tiempo de integracion. La tension de salida V,,;, cambiara durante la fase de lec-
tura, pues el pixel seguird integrando carga en el nodo de sensado. Sin embargo, la variacion de
tension es suficientemente pequeia como para que sea conveniente prescindir de la etapa de
muestreo y retencion®. Hay que tener especial cuidado en el caso de que no exista etapa de

3. Si el flujo de fotones es suficientemente intenso la capacidad de integracion se descargara por com-
pleto, limitando el rango dindmico de operacion del sensor
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muestreo y retencion, pues algunos fotosensores podrian estar en la fase de integracion mientras
otros estén en la fase de lectura. Sera necesario el uso de obturadores electrénicos’ que aseguren
que el tiempo de integracion de todos los pixeles es el mismo.

El método de integracion de carga tiene varias ventajas. En primer lugar, considerando que la
capacidad de integracion es constante®, muestra una caracteristica de transferencia lineal de
conversion de la corriente fotogenerada en tension, asi como un rango de sensibilidad controla-
ble a través del tiempo de integracién. Ademas, el ruido de patrdn fijo es bajo, puesto que la
sefial de salida depende de la capacidad en el nodo de sensado, y ésta tiene mejores caracteris-
ticas respecto al desapareamiento que los demés dispositivos’. Otra importante ventaja es el
comportamiento paso de baja que muestran los dispositivos basados en algoritmos de integra-
cion. El ruido de la sefial se reduce, puesto que las altas frecuencias se eliminan.

Sin embargo, aunque el rango de sensibilidad puede desplazarse facilmente cambiando el tiem-
po de integracion, el rango dinamico maximo dentro de una imagen es muy limitado®. Este in-
conveniente resulta del hecho de que el tiempo de integracion es el mismo para todos los
pixeles, y no puede ser ajustado de forma local. Para conseguir mayores rangos dindmicos exis-
ten trabajos en los que el tiempo de integracion se controla para cada pixel de forma individual
[2]. Otro de los inconvenientes de los sensores por integracion de carga es la ya mencionada
limitacién en cuanto al acceso aleatorio en el tiempo a los pixeles: dos lecturas consecutivas de
un pixel han de estar separadas un tiempo mayor al tiempo de integracion.

4.1.2.- Fotosensores en tiempo continuo

El esquema de un fotosensor en tiempo continuo se muestra en la Fig. 4.2. Consiste basicamente
en un fotosensor que actiia como fuente de intensidad controlada por el flujo de intensidad lu-
minoso incidente sobre el pixel; y una carga resistiva para llevar a cabo la conversion de la co-
rriente fotogenerada en tension.

La carga que utilicemos va a definir la conversion entre corriente fotogenerada y tension en el
nodo V. Por ejemplo, podemos hacer uso de una carga resistiva lineal, en cuyo caso la con-
version de la corriente fotogenerada en tension es lineal. Sin embargo, el disefio de sensores de
imagen que ofrezcan un rango dindmico amplio, comparable al que alcanzan los sistemas de vi-
sion de los animales, motiva el desarrollo de los sensores de respuesta logaritmica. La imple-
mentacion de sensores de imagen con respuesta logaritmica en tecnologia CMOS es
particularmente facil de conseguir, como se muestra en el esquema de la Fig. 4.2, aprovechando
la relacion logaritmica entre la intensidad (1) y la tension puerta-fuente (V) en MOSFET po-
larizado en inversion débil. A este tipo de sensores se les conoce como sensores logart'tmicos9.

4. Eliminar esta etapa mejora el factor de relleno del sensor y elimina el ruido que esta etapa pueda
introducir

5. Estos obturadores consistiran en llaves que controlaran el tiempo durante el cual se permite el tras-
vase de la carga fotogenerada

6. Es decir, que no depende de la tension entre sus terminales.

7. Esto es consecuencia de que la capacidad vendra determinada por la superficie de fotosensado, y

ésta sera elevada en comparacion con los demas dispositivos, lo que mejora las caracteristicas de
desapareamiento entre pixeles.

8. Un valor tipico del rango dindmico de estos sensores estd en torno a tres décadas [1]

9. Mediante el uso del transistor en inversion débil se obtiene una relacion logaritmica entre tension e
intensidad en tiempo continuo. Ahora bien, no es ésta la unica forma de obtener una respuesta loga-
ritmica. En posteriores capitulos veremos algoritmos para implementar una respuesta logaritmica
en sensores en tiempo discreto
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Fig. 4.2: (a) esquema basico de un pixel en tiempo continuo

La arquitectura basica del pixel logaritmico se muestra en la Fig. 4.3, tanto para una estructura
nmos como para una pmos. Dicha arquitectura es particularmente sencilla: consta de un foto-
diodo y de un transistor MOS como elemento de carga (M;). En ambos pixeles la respuesta del
pixel a la luz es logaritmica puesto que el transistor de carga M esta funcionando en la region
de inversion débil. En estas condiciones la corriente de drenador del transistor M; viene dada
por:
I, = I cexpH& T4 \p ) (4.3)
d d
s L O ¢ | nQ; D s
donde @r=kT/q; I3y V4, son, respectivamente, la corriente y la tension drenador-fuente; Vi, es

la tension puerta-fuente; A es el coeficiente de modulacion de la longitud de canal; e 7, y n vie-
nen dados por las expresiones:

) 09,/ ¢
Ij = PC' ol T (4.4)
2 Tg+ 7,
n= v —Y (4.5)
2 lch+ Ve

Ve = Vigt 10ty 10+ TV, (4.6)

En estas expresiones Vy es la tension fuente-substrato del transistor; [ la movilidad de los por-
tadores de carga; (% el potencial de Fermi; V5 la tension en la banda plana; y y el coeficiente
de efecto substrato'”

La tension Vy aparece ademas en la tension drenador-fuente del transistor My puesto que tene-
mos que: V=V, Por lo tanto, la corriente /;; depende solo de V. Esta tension ¥, aparece en
el nodo del fotodiodo ¥, puesto que V=V 44~V Substituyendo Vg por (Vg-V ) en la ecua-
cion 4.3 obtenemos:

dd —
I, = L] 0 €XP " o, (1+)\(Vdd V ) 4.7)

Dado que A-V;<< 1, una expresion apropiada para la tension en el nodo del fotodiodo V), puede
deducirse de la ecuacion 4.7:

10.  Para una descripcion detallada del comportamiento del transistor en inversion débil recomendamos

(3]



65 4.- Adaptacion de la Carga Fotogenerada
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De 4.8 esta claro que la tension V), en el nodo del fotodiodo es proporcional al logaritmo de la
corriente del fotodiodo 7, pues coincidira con /q.

El uso del transistor en inversion débil permite la compresion logaritmica y, por lo tanto, con-
seguir un rango dinadmico amplio en el sensor. Sin embargo, el uso del transistor en esta region
tiene serios inconvenientes derivados del desapareamiento de los transistores , especialmente de
la tensién umbral V7. La corriente /;; depende exponencialmente del factor £7/g, por lo que la
salida del pixel es sensible a cambios en la temperatura, pero la principal dificultad surge del
poco rango de variacion de tension de salida, en torno a 0.15V para una variacion de 5 6rdenes
de magnitud de la intensidad luminosa [4]. El desapareamiento de los transistores provoca va-
riaciones en la tension umbral que a su vez generaran variaciones de la tension de salida de en
torno al 5~10%, es decir, comparable a los niveles de sefial medidos.
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Fig. 4.3: Esquema basico de un pixel logaritmico (a) tipo nmos y (b) tipo pmos

Ademas del amplio rango dinamico, estos pixeles tienen una propiedad que los hace extrema-
damente interesantes para aplicaciones de procesado de imagen: un objeto con un contraste lo-
cal dado que esta siendo sensado con un sensor logaritmico genera una imagen con diferencias
locales entre pixeles que son independientes del nivel de iluminacion de la escena. Esta propie-
dad es facilmente demostrable mediante la observacion de que un cociente entre niveles de in-
tensidad en un pixel /;/1, genera un cambio de sefial dado por log(I;) - log(I,), mientras que un
cambio proporcional en el nivel de intensidad ¢/ genera un cambio de sefial dado por log(c) +
log(1). El mismo objeto bajo condiciones de iluminacion mayor generara una salida logaritmica
igual, excepto en un desplazamiento aditivo del nivel de intensidad de fondo.

En contraste con las arquitecturas de pixel en los que la carga se integra, el pixel logaritmico
mide la tension en la fuente del MOSFET en serie con el fotodiodo (Fig. 4.3). Por esta razon el
comportamiento dindmico de los pixeles logaritmicos depende de la corriente fotogenerada:
cuanto menor es el nivel de luz en una escena (cuanto menor es la corriente fotogenerada) mas
tiempo tarda el MOSFET en alcanzar el equilibrio. Por lo tanto, los pixeles logaritmicos reac-
cionan mucho mas despacio bajo condiciones de iluminacion débil.

En los pixeles en tiempo discreto se definen unas fases de operacion (reset-integracion-lectura),
de forma que durante la fase de reset se puede hacer una lectura de la carga residual en los dis-
positivos de memoria del pixel para, en la fase de lectura corregir esta componente de la salida,
lo que permite eliminar las componentes de ruido de patron fijo. En los pixeles logaritmicos no
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existen tales fases, sino que la salida del pixel esta disponible en todo momento. Esto se presenta
como una ventaja si lo comparamos con los pixeles por integracion de carga, en los que la salida
solo podra medirse en ciertos intervalos de tiempo. Pero por otra parte, el que no exista una fase
en la que no se mida el valor de la carga residual no nos va a permitir implementar de forma
sencilla algoritmos de correccion del ruido de patron fijo. Sera necesario el uso de una circuit-
eria adicional que nos proporcione una referencia (en general serd una referencia de intensidad)
para permitir el correcto calibrado del dispositivo y asi minimizar la componente de ruido de
patron fijo. De todas formas trataremos mas en profundidad este aspecto, pues es fundamental
en el planteamiento del disefio de una u otra arquitectura.

Otro de los inconvenientes de los sensores logaritmicos es que la sensibilidad al contraste es pe-
queia debido a la compresion logaritmica: aumenta el rango dinamico, pero reduce el contraste
entre pixeles.

4.1.3.- Fotosensores basados en el modo de operacion fotovoltaico

El esquema de un pixel basado en un sensor en modo fotovoltaico se muestra en la Fig. 4.4(a).
El analisis de este tipo de estructuras puede realizarse como caso particular de los fotosensores
en tiempo continuo en el que la carga se considera infinita.

Vref

Fig. 4.4: (a) esquema basico de un pixel basado en un fotosensor en modo fotovoltaico, y (b) circuito equi-
valente del fotosensor

Tomando como referencia la Fig. 4.4(b), para que el fotosensor funcione en modo fotovoltaico
el terminal p se coloca a una tension de referencia ¥, cmientras que el terminal n se deja flotan-
te. La corriente fotogenerada /,,;, extrae corriente del nodo ¥, por lo que la tension en el mismo
disminuira hasta que se alcance el equilibrio en el fotosensor con el diodo polarizado en directa.
Este equilibrio consistira en la igualacion de las corrientes fotogenerada y directa del fotodiodo.

El analisis del fotodiodo se ha llevado a cabo en la Secc. 2.11. La ecuacion que ilustra el com-
portamiento del fotodiodo es:

V/Qr
[=1,+I(1-e ) (4.9)

donde /,,, es la corriente fotogenerada y el segundo término es la corriente inversa del diodo.

Considerando el terminal » flotante, la condicidon de equilibrio antes propuesta se traduce en:

V/oy /oy
I, = —I,(1-e ) = 1,(e -1) (4.10)
La tension en circuito abierto (resultado de colocar el nodo # flotante) puede expresarse a partir

de 4.10 como:

Vop = O Dn%%’-hoﬂg (4.11)
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lo que proporciona la relacion de conversion de la sefial Optica (corriente fotogenerada por el
flujo luminoso incidente ;) en eléctrica (V). Notese que la relacion tambien es logaritmica,
sin que intervenga en el esquema ningun transistor MOS como carga.

4.2.- PIXELES PASIVOS Y ACTIVOS

Conceptualmente, la diferencia entre un pixel activo y un pixel pasivo es la implementacion o
no de un buffer como amplificador en la circuiteria a nivel de pixel en el sensor.

El pixel pasivo no incluye amplificador a nivel de pixel. El factor de relleno, por lo tanto, estara
maximizado, pues sélo serd necesaria una llave para el direccionamiento de la lectura del pixel.
Toda la superficie del pixel queda destinada al dispositivo fotosensor que se vaya a implemen-
tar.

El pixel activo incluye un buffer como amplificador a nivel de pixel, por lo que el factor de re-
lleno del sensor disminuye. Sin embargo, la introduccidn de este elemento a nivel de pixel tiene
una serie de ventajas que se discutiran en los siguientes apartados.

4.2.1.- Sensor basado en pixeles pasivos (PPS)

En una matriz de fotodiodos (PDs) el proceso de adquisicion de la imagen se describe a conti-
nuacion. Se asume que todos los PDs estan inicialmente precargados a una cierta tension inversa
de polarizacion y que todas las llaves estan en posicidn cerrada al paso de corriente. La luz in-
cidente genera pares de carga electron-hueco en cada pixel, lo que provoca el flujo de una co-
rriente fotogenerada debido a la separacion de los pares de carga gracias al campo eléctrico
aplicado en los PDs. La capacidad del PD, cuyo valor inicial estard determinado por la tensién
de polarizacidn inicial, se descargara gracias a la corriente fotogenerada. Tras un determinado
tiempo (tiempo de exposicion), se podra conocer el valor almacenado en la capacidad de un de-
terminado pixel mediante el correcto direccionamiento de los interruptores de la matriz de pi-
xeles, lo que provocara el volcado de la carga almacenada en el pixel direccionado en el corres-
pondiente bus de columna. El amplificador de salida reseteard el pixel a su valor inicial al mis-
mo tiempo que mide cuanta carga es necesaria aplicar para completar el reset. Esta carga es (sin
considerar los efectos de segundo orden) la misma que la carga fotogenerada acumulada en el
pixel. Esto significa que una matriz de PDs trabaja mediante el equilibrado de carga haciendo
uso de lineas conductivas (generalmente metalizaciones) de gran longitud. Como se vera mas
adelante, este proceso de equilibrado de carga introduce un error en el proceso de deteccion de
la sefial, que serd proporcional a la capacidad total del nodo del bus de columna. Esta era la prin-
cipal desventaja de los PDs frente a los CCDs a principio de la década de los 80, y fue una de
las principales razones por las que se descarto el uso de los PDs para el sensado de imagen a
favor de los sensores CCDs.

La anterior descripcion responde a la definicidon y funcionamiento de una matriz de pixeles pa-
sivos. El esquema de un pixel pasivo se muestra en la Fig. 4.5.

El principal problema con los pixeles pasivos son el niveles de ruido y la escalabilidad. El ruido
de lectura es tipicamente del orden de 250 electrones r.m.s., comparado con los menos de 20
que se consigue en los sensores CCDs comerciales [4]. El pixel pasivo, ademas, no se escala
bien para matrices de sensado grandes y/o para frecuencias de lectura altas. Esto se debe a que
el incremento en la capacidad del bus y en la frecuencia de lectura provocan un aumento del
error.
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Fig. 4.5: Esquema de un pixel pasivo

La forma mas sencilla de leer la carga almacenada en una capacidad consiste en medir la tension
a través de una carga resistiva, como se muestra en el esquema de la Fig. 4.6(a).

Siguiendo la secuencia de operacion reset-integracion-lectura, en primer lugar la llave S que se
usa para direccionar el pixel se cierra y el valor del pixel se resetea a un valor de tension inversa
V.oser- Durante un cierto periodo de tiempo (tiempo de integracion ¢,,,) se abre la llave S, per-
mitiendo que la capacidad del fotodiodo se descargue de forma proporcional al flujo de luz in-
cidente. Transcurrido ¢, se cierra la llave S, de forma que toda la carga necesaria para llevar la
capacidad del fotodiodo a su valor de reset fluira a través de R. La corriente que atraviesa R ge-
nerard temporalmente una tension proporcional al flujo de luz incidente en el sensor durante el

periodo de integracion.
Enla Fig. 4.6(b) se extiende el concepto de pixel pasivo a una columna de pixeles. De esta forma
se consigue reducir la circuiteria a nivel de pixel, lo que mejora considerablemente el factor de

relleno y se eliminan los errores que pueda introducir la fluctuacion de la tension de reset entre
pixeles de una misma columna, al tener todos una misma fuente de tensién como referencia.
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Fig. 4.6: (a) Esquema de funcionamiento de un pixel pasivo, e (b) implementacion de una columna de pixe-
les pasivos

El principal inconveniente del esquema de la Fig. 4.6 es que el tiempo necesario para el com-
pleto reset del pixel es muy alto, por lo que el reset no se completa, lo que reduce el rango di-

namico del sensor!!
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Como solucion a este problema se propone realizar la fase de lectura a través de un amplificador
de carga, como se muestra en la Fig. 4.7. Si el amplificador es ideal, la tierra virtual del mismo
es la encargada de suministrar la corriente necesaria para resetear el fotosensor. El valor de ten-
sion a la salida vendra dado por la expresion:

Cd
Vour = “C, D (4.12)

donde C; es la capacidad de integracion, que sera aproximadamente la capacidad del disposi-
tivo fotosensor.

El reset del fotosensor se llevara a cabo cortocircuitando la capacidad Cr.

Sin embargo este esquema no es practico, pues aparece una capacidad par:’:isita12 C; en paralelo
con los fotosensores que provoca que parte de C; cargue, no solo Cy, sino tambien la capacidad
parasita C;, por lo que Cyno memorizara toda la carga necesaria para el reset del fotosensor.
Este efecto puede reducir significativamente el valor de la tension de salida!>.

Tal y como se ha comentado, la principal ventaja del pixel pasivo es que el factor de relleno se
maximiza, pues solo es necesario una llave en cada pixel. Ademas, el rutado de este tipo de dis-
positivos es muy sencillo, por lo que el nimero de capas depositadas sobre la superficie foto-
sensible es minimo, y con ello, la eficiencia cudntica de estos dispositivos es alta en
comparacion con otros fotosensores basados en fotodiodos.
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Fig. 4.7: Esquema de funcionamiento de un pixel pasivo con amplificador de carga

11.  El rango dinamico del sensor esta intimamente relacionado con la variacion de carga en la capaci-
dad de integracion. La existencia de una componente residual de carga en esta capacidad reducira
por lo tanto el rango dinamico del sensor

12.  La componente principal de esta capacidad parasita es debida al bus de columna

13.  Para un proceso de 0.5 pm caracterizado por una capacidad entre metal-1 y substrato de 50 aF/| },lmz,
y considerando un bus de columna de dimensiones 3 pm x 10 mm; un tamafio de pixel de (30 pm)?
con una capacidad equivalente de 0.15 pF; y un valor tipico de 0.2 pF para Cg, sélo el 90% de la

carga necesaria para resetear el fotosensor la suministra la capacidad de integracion, lo que implica
una pérdida considerable de sensibilidad [4]
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4.2.2.- Sensor basado en pixeles activos (APS)

Los sensores basados en pixeles activos (APS) se caracterizan por la insercién de una amplifi-
cador activo en cada pixel. El esquema mas sencillo de pixel activo se muestra en la Fig. 4.8, en
la que se muestran de forma conceptual tanto un APS en tiempo discreto como un APS en tiem-
po continuo.

En los sensores CMOS APS se reduce el factor de relleno para mejorar las caracteristicas de los
mismos. Estos pixeles se fabrican normalmente con un factor de relleno del 20-30%, similar a

algunas implementaciones CCDs (como es el caso de los ILT (interline-trasfer) CCDs [4]).

Puesto que cada amplificador se activa solo durante la fase de lectura, la disipacion de potencia
es minima y es en general menor que en los sensores CCDs.

La tecnologia APS tiene ventajas potenciales sobre los CCDs, pero presenta el inconveniente
de no eliminar completamente la componente de FPN.
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Fig. 4.8: (a) APS en tiempo discreto; y (b) APS en tiempo continuo

La salida de los APS podré ser bien en tension, bien en intensidad, como se muestra en la Fig.
4.9.

Con la introduccion del buffer de tension a nivel de pixel seglin el esquema de la Fig. 4.9(a) se
pretende que la transmision de sefial a través del bus de columna sea en tension. El esquema del
sensor APS con salida en tension consiste en la implementacion de interruptores en cada pixel
que conectan las tensiones locales a una estructura amplificadora comun (amplificador de co-
lumna). En esta arquitectura la transmision de la sefial en tension es mucho mas sencilla de lo-
grar que la transmision de carga que se lleva a cabo en los PPS. La componente de ruido térmico
en el bus de columna, filtrada a través del filtro RC paso de baja que supone la misma linea,
genera un ruido en tension que es inversamente proporcional a la raiz cuadrada de la capacidad
del bus de columna, por lo que a mayor capacidad del bus, menor ruido en tension. Por esta ra-
zon, las sefiales en tension pueden transmitirse con una componente de ruido mucho menor y
permiten medidas de mayor precision que la transmision de sefiales de carga. Esto implica que
los sensores de imagen implementados con arquitecturas de transmision de sefial en tension tie-
nen ventajas inherentes sobre las arquitecturas basadas en la transmision de sefial en intensidad
respecto al ruido.

Con los sensores APS con salida en intensidad (Fig. 4.9(b)) resulta muy sencillo implementar
sensores de resolucidn variable, capaces de realizar el promedio de un subconjunto de pixeles
vecinos. Estos esquemas permiten llevar a cabo funciones tales como el zoom real de la imagen
anivel electrénico, la reduccion instantanea de los datos, la mejora de la sensibilidad a la luz en
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aplicaciones robdticas, implementacion de algoritmos de enfoque de objetos y de vision inspi-
rados en modelos biologicos, etc [5].
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Fig. 4.9: Esquema de un pixel activo (a) con salida en tension; y (b) con salida en intensidad

La Fig. 4.9(b) muestra el esquema de un sensor APS con salida en intensidad. Un esquema de
lectura basado en corrientes en lugar de en tensiones tiene ventajas inherentes sobre los sistemas
de lectura en tension, tales como velocidad de lectura, pues en éstos la velocidad queda limitada
por los rangos de tension y la capacidad de carga/descarga.

Un inconveniente de los APS en modo corriente es que el FPN generado por el offset y por la
ganancia no se consiguen reducir al mismo nivel que en los APS en modo tension. Se consigue
una compensacion del offset suficiente, pero la componente de FPN debido a las diferencias en
la ganancia es muy alta. Esto se debe principalmente a la fuerte dependencia de la sefial de salida
con los parametros del transistor amplificador de transconductancia, al contrario que en el modo
normal de funcionamiento en tensidon, donde la circuiteria activa en el pixel se usa como un bu-
ffer de ganancia unidad con una débil dependencia de los parametros del mismo. Este problema
se hace especialmente importante con el crecimiento del tamafio de la matriz de pixeles, lo que
lleva a mayores diferencias en las corrientes de salida.

El uso de los sensores APS con salida en tension estd mucho mas extendido que los sensores
con salida en intensidad. Esto estd motivado porque, si bien, como se ha comentado, la funcio-
nalidad de la salida en intensidad en lo que a aplicaciones de imagen se refiere es mayor, las
caracteristicas en cuanto al FPN (principal problema de disefio de los sensores de imagen) son
bastante peores. Nos centramos, por lo tanto, en los sensores APS con salida en tension. Pase-
mos a describir las configuraciones bésicas de sensores APS con salida en tension en tiempo
discreto y en tiempo continuo.

4.2.2.1.- APS con salida en tension en tiempo discreto

El esquema mas simple de implementacion de un APS en tiempo discreto se muestra en la Fig.
4.10. Consta de un elemento fotodetector y de tres transistores MOS: un transistor de reset (M),
que hace de llave de reset; un transistor en configuracion de seguidor por fuente, que actiia como
buffer de tension (M,); y un transistor de seleccion, utilizado para direccionar el pixel que va a
ser leido (M3).

Como figuras tipicas de este tipo de sensores [4], el factor de relleno esta en torno al 20 ~ 35%;
el area de cada pixel estd en torno a 15 veces la longitud minima de la tecnologia14; la eficiencia

14.  Esta medida hace referencia a la longitud del pixel, suponiendo que ocupe una superficie cuadrada
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cuantica alcanza un maximo de ~40% para las longitudes de onda en torno al verde; el factor de
conversion de carga en tension es aproximadamente de 3 pV/e™; y el rango dinamico esta en tor-
no a los 75 dB. Esta ultima caracteristica es uno de los principales inconvenientes que motivan
el desarrollo de arquitecturas que mejoren el rango dinamico.
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Fig. 4.10: Esquema de APS en tiempo dzscreto

4.2.2.2.- APS con salida en tension en tiempo continuo

La Fig. 4.11(a) ilustra la implementacion mas simple de un APS en tiempo continuo, mientras
que en Fig. 4.11(b) se ilustra el caso particular de un APS en tiempo continuo logaritmico im-
plementado con transistores nmos.

Como principales caracteristicas de los APS en tiempo continuo logaritmicos, el rango dindmi-

co tipicamente sobrepasa los 100 dB. El principal inconveniente es la dependencia de la ganan-
cia del pixel con la temperatura y variacion de la tension umbral del transistor de carga M;.
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Fig. 4.11: (a) Esquema de APS en tiempo continuo; y (b) APS en tiempo continuo logaritmico
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Puede observarse que la configuracion de la Fig. 4.10 y de la Fig. 4.11(b) difieren tan sélo en la
conexion drenador-puerta. Esto nos permite pensar en llevar a cabo la implementacién de un
sensor que pueda operar en ambos modos de funcionamiento. Esta propuesta resulta muy inte-
resante, pues permite, desde el punto de vista del andlisis del disefio, comparar de forma directa
sobre un mismo integrado las caracteristicas de uno y otro esquema; y desde el punto de vista
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de la funcionalidad, poder operar en uno u otro modo de funcionamiento con sélo afiadir una
circuiteria muy simple.

4.3.- CIRCUITOS DE ADAPTACION DE LA CARGA FOTOGENERADA

En los anteriores apartados se ha llevado a cabo un analisis fundamentalista de las estructuras a
nivel de pixel, tratdndolas desde el punto de vista ideal. Ocurre, sin embargo, que la existencia
de no idealidades desvian considerablemente el sensor de su comportamiento ideal, por lo que
resulta necesario el disefio de arquitecturas que corrijan en la medida de lo posible estas no idea-
lidades. Otro factor a tener en cuenta es la necesidad de mejorar las caracteristicas del sensor,
tales como el rango dinamico, la relacion sefial a ruido o el factor de conversion de sefial lumi-
nosa en eléctrica.

Los circuitos de adaptacion de la corriente fotogenerada afiadiran una mayor funcionalidad a ni-
vel de pixel que la simple lectura en tension o en intensidad mostrada en la anterior seccion. En
el caso de los fotosensores en tiempo discreto las variaciones sobre la arquitectura consistiran
basicamente en la incorporacion de elementos que lleven a cabo fases adicionales en el proceso
de reset-adaptacion-lectura.

Presentamos a continuacion una serie de arquitecturas a nivel de pixel que implementan algunas
de las funciones antes mencionadas. La circuiteria a nivel de pixel ha de ser muy sencilla, pues
una arquitectura compleja a nivel de pixel, o bien degradaria la MTF pues cada pixel ocuparia
una superficie relativamente grande, o bien mateniendo el area destinada a cada pixel reduciria
notablemente el factor de relleno del sensor, y con ello la eficiencia del mismo. Sin embargo,
por diferentes factores que se discutirdn mas adelante, resulta apropiado realizar la correccion
del ruido de patron fijo y la conversion analogico-digital a nivel de pixel. Este compromiso de
disefio respecto a la superficie disponible para ampliar la funcionalidad a nivel de pixel supone
el principal reto para el disefiador, pues vera muy limitado el numero de dispositivos que podra
implementar para mejorar las caracteristicas de la salida del pixel.

La implementacion de todas funciones a nivel de pixel resulta en la practica inviable, por lo que
se opta por implementar parte de la funcionalidad a nivel de pixel (circuiteria a nivel de pixel),
mientras que otra parte se incorpora a nivel de columna (circuiteria a nivel de comuna), con lo
que en la matriz de pixeles finales esta circuiteria sera compartida por toda una columna de pixe-
les. Esto mejora notablemente el factor de relleno del sensor, pero no permite la correccion de
determinadas no idealidades!”.

4.3.1.- APS por integracion de carga con salida diferencial directa

La Fig. 4.12 muestra el esquema de un APS con salida diferencial directa. Cada pixel consta de
de un elemento fotosensor, de una tension de referencia de reset, y de dos etapas de muestreo y
retencion. Esta configuracion permite que las capacidades de muestreo C; y C, memoricen dos
imagenes de forma consecutiva, permitiendo dos modos de operacion del fotosensor.

El primer modo de operacion consiste en llevar a cabo una fase en la cual el sensor no integra
la luz incidente. Una de las capacidades memorizara la sefial que el sensor genera sin considerar
la carga fotogenerada, y que se considerard como ruido introducido por el sensor; y a continua-
cion una fase de integracion, en la que sobre la segunda de las capacidades se almacena la carga
fotogenerada por el flujo de luz incidente.

15.  Por ejemplo, se podra realizar la correccion del FPN de la circuiteria a nivel de pixel, pero no se
realizara la correccion del FPN que la propia circuiteria de columna introduce.
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El segundo de los modos de operacidon consiste en hacer lecturas sucesivas de imagenes dife-
rentes. Las capacidades C; y C, iran muestreando la carga fotogenerada correspondiente a ima-
genes sucesivas. Una vez almacenadas las dos imagenes podrd o no realizarse una lectura
diferencial de las mismas o simplemente volcar las dos salidas sobre un mismo bus de forma
secuencial. Si se realiza una lectura diferencial la salida del sensor mostrara solo los cambios de
intensidad luminosa, por lo que podria usarse esta configuracion para aplicaciones de deteccion
de movimiento. Si no se realiza una lectura diferencial, sino que simplemente se vuelcan los da-
tos sucesivamente sobre un bus de salida (que generalmente sera el bus de columna), la frecuen-

cia de datos de salida del sensor se doblar4!®.

La implementacién de una salida diferencial directa a nivel de pixel permite, con la maxima
granularidad, substraer de la sefial luminosa sensada tanto el ruido estatico que el propio sensor
genera (FPN a nivel de pixel) como la carga residual que haya quedado de anteriores muestras
en la capacidad de integracion. Ademas, el acoplamiento (crosstalk) eléctrico y las fluctuacio-
nes de las fuentes de alimentacion serdn componentes en modo comun de las dos sefiales, por
lo que la lectura diferencial los eliminara. Es por esto que resulta de especial interés la imple-
mentacion de este tipo de estructuras, si bien resulta bastante costoso en areal’.
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Fig. 4.12: Sensor con salida diferencial directa implementada a nivel de pixel

La implementacidn de la circuiteria de muestreo y retencion a nivel de pixel puede reducir dras-
ticamente el factor de relleno del sensor (sobre todo en tecnologias por encima de las 0.35 pm).
Una solucion alternativa en estos casos es la implementacion de la lectura diferencial a nivel de
columna (Fig. 4.13). Con este esquema se consigue implementar las celdas de memoria'® a ni-
vel de columna en lugar de a nivel de pixel, por lo que el factor de relleno mejora considerable-
mente.

La secuencia de funcionamiento es la que sigue. Tras la fase de integracion la tension de salida
del pixel se muestrea y memoriza en Cy mediante la activacion de SHS. A continuacion se re-
setea el pixel (activacion de la sefial de reset) y el valor de tension de reset en el pixel se memo-
riza en Cp mediante la activacion de SHR. La diferencia de tension entre las dos capacidades se
correspondera con el valor de la lectura diferencial. Esta secuencia de funcionamiento!” supone
un problema: la medida del valor de tension de reset es posterior a la lectura del valor de tension.

16.  El volcado sucesivo de los datos no tiene especial interés, pues las frecuencias de operacion de los
sensores suelen resultar bastante bajas, no suponiendo un inconveniente en el disefio.

17.  En particular, por implementacion de las capacidades C; y C,

18.  Las celdas de memoria seran las capacidades MOS que ocuparan bastante area.

19.  El realizar el reset posteriormente a la lectura viene forzado porque la capacidad de reset es com-
partida por toda la columna.
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Es decir, se esta corrigiendo la carga residual que deja la muestra actual cuando deberia corre-
girse la carga residual producida por la anterior imagen. Es decir, existe una componente de
error de carga residual, aun cuando se esta llevando a cabo una lectura diferencial del pixel.
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Fig. 4.13: Esquema de APS en tiempo discreto con lectura diferencial a nivel de columna

El principal problema de esta arquitectura es que, al igual que el pixel hace el volcado sobre el
bus de columna, la circuiteria a nivel de columna debera hacer el volcado del dato sobre el bus
de datos del sistema. Nos encontramos con la misma discusion llevada a cabo entre pixeles pa-
sivos y activos: serd conveniente realizar el volcado del dato en tension en lugar de en intensi-
dad, es decir, introducir buffers de tension a la salida de la circuiteria de columna. El esquema
que responde a esta arquitectura se presenta en la Fig. 4.14 [6]. El principio de operacion es el
que sigue: tras el direccionamiento del pixel que va a ser leido se conectard la llave Rg durante
un intervalo de tiempo para memorizar en Cp la seial generada por el ruido en ausencia de sefal
luminosa; terminada esta fase se procede expone el sensor a la imagen a capturar; tras el tiempo
de exposicion (tiempo durante el cual se habra realizado la integracion de la carga fotogenerada)
se cierra Sg para memorizar el valor de salida del pixel en Cg; tras esta fase se cierran Ry y Sy
para proceder a la lectura diferencial.

La implementacion de los buffers de tension a nivel de columna no supone una reduccion critica
del factor de relleno. Sin embargo, si bien con la lectura diferencial se logra contrarrestar tanto
el ruido esp del pixel como la carga residual, el desapareamiento entre los buffers a nivel de co-
lumna introduce una componente de ruido de patron fijo (FPN a nivel de columna) que no exis-
tia en la implementacion de la lectura diferencial a nivel de pixel.

En resumen, la implementacion de la lectura diferencial a nivel de columna tiene como clara
ventaja que el factor de relleno del sensor mejora considerablemente, pero como inconveniente
introduce una componente de FPN (FPN a nivel de columna) que no se corregira.

4.3.2.- Eliminacion programable del offset

Para determinadas aplicaciones de sensado de imagen resulta interesante que el sensor tenga un
contraste espacial alto?". Para conseguir esta caracteristica en el dispositivo existe la posibilidad

20.  Por contraste espacial se entiende que pixeles en una misma imagen sean capaces de distinguir
niveles de intensidad luminosa bien distintos.
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Fig. 4.14: Esquema de pixel con circuito de muestreo y retencion a nivel de columna

de memorizar la corriente fotogenerada por una imagen (corriente de fondo) en cada pixel, de
forma que el sensor responda a cambios del flujo de luz relativos a esta imagen. Esto es lo que
se consigue con la eliminacion programable del offset.

La Fig. 4.15 ilustra el esquema de eliminacidon programable del offset a nivel de pixel propuesto
por Vietze y Seitz [7]. Cada pixel contiene un fotosensor en serie con una fuente de intensidad
programable. Esta fuente de intensidad es facilmente implementable con un MOSFET (M.
rent)> CUya tension de puerta puede fijarse a una determinada tension con una capacidad (Cy,)
que memorice esta tension. Ademas de la fuente de intensidad se implementa el transistor Mo,
para memorizar la tension de puerta de M ;o LOS Otros tres transistores responden al esque-
ma tipico de pixel por integracion de la carga fotogenerada: Mg, €s el amplificador en confi-
guracion de seguidor por fuente; M ¢ €5 €l transistor de reset; y Moot 12 llave que sirve para
direccionar el pixel.

La fuente de intensidad opera en la region de inversion débil, de forma que la corriente de dre-
nador depende exponencialmente de la tension de puerta, por lo que la corriente tipicamente se
dobla con cada incremento de tension de puerta de 30 mV. De esta forma la corriente de offset
puede variarse facilmente en un rango de entre 1 fA y varias decenas de LA. El mismo meca-
nismo de integracion de carga presentado en la Secc. 4.1.1 se emplea para la recogida de la carga
fotogenerada. La carga medida representara la diferencia entre la carga total fotogenerada y la
carga de offset.

El uso de este método permite alcanzar un rango dindmico de mas de 150 dB, lo que permite la
implementacidn sencilla de aplicaciones muy interesantes. Un ejemplo simple es un detector de
cambio en la imagen, implementado en un proceso de dos etapas: en la primera de las etapas la
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corriente de offset en cada pixel se programa de forma que el resultado neto total es cero (las
corrientes de offset cancelan de forma efectiva las corrientes fotogeneradas locales); en un se-
gundo paso la imagen objetivo es observada, con lo que el sensor extraerd una imagen diferen-
cial resultado de las diferencias de carga fotogenerada entre la escena de referencia y la imagen
objetivo. Cualquier cambio en la intensidad de luz de cualquier pixel tendra como resultado una
salida no diferencial, con lo que el cambio queda registrado por el sensor.

| Mprog |

|pr0gram—| Cy| | Teset

| M(lurrent

out

Fig. 4.15: Esquemas de pixel con eliminacion programable del offset

4.3.3.- Pixel con ganancia programable

La multiplicacion de la corriente fotogenerada por un factor programable a nivel de pixel resulta
interesante para mejorar las caracteristicas del factor de conversion de intensidad en tension del
pixel. Esta operacion puede llevarse a cabo con una modificacion sencilla de un espejo de co-
rriente. En la configuracion estdndar del espejo de corriente se conectan los dos terminales de
puerta de dos transistores; en la modificacidon propuesta por Vietze [8] se aplica una diferencia
de potencial entre los dos terminales de puerta, tal y como se muestra en la Fig. 4.16. Esta dife-
rencia de tension se fija a un determinado valor (mediante el control sobre parametros de fabri-
cacidn), o bien puede implementarse como una diferencia de potencial individual programable
a través de una capacidad de almacenamiento. La corriente fotogenerada en el fotodiodo en la
primera rama del espejo de corriente se vera en la segunda rama multiplicada por una ganancia
dada por el factor del espejo. Mediante el uso de un mecanismo muy similar al usado en el pixel
de eliminacion programable del offset, el pixel de ganancia programable dobla el valor de la va-
riacion de corriente por cada incremento de tension de 30 mV. De esta forma puede conseguirse
facilmente el escalado de la corriente en un rango de varios 6rdenes de magnitud. Como antes,
la corriente fotogenerada y multiplicada es posteriormente integrada sobre una capacidad de al-
macenamiento y leida por la circuiteria de lectura.

Una aplicacion de este esquema de operacion es el sensor de alta sensibilidad descrito en [8] en
el cual cada pixel tiene una ganancia aproximada de 78 dB. Se obtiene con esta ganancia una
sensibilidad de 43 mV/e", y un ruido referido a la entrada expresado en carga de 0.1 electrones
a temperatura ambiente.

El precio a pagar es la reducciéon del ancho de banda del pixel, reflejado en las caracteristicas
paso de baja para corrientes fotogeneradas débiles, con tiempos de respuesta de varios milise-
gundos. Estos tiempos de operacidon no suponen un inconveniente en aplicaciones de video.
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4.3.4.- Circuito receptor adaptativo

El esquema de circuito receptor adaptativo, propuesto por T. Delbriick & C. A. Mead [9], se
muestra en la Fig. 4.17. El esquema consta de cuatro bloques funcionales: bloque de entrada,
encargado de generar la sefial de entrada, que en este caso sera la corriente fotogenerada en el
elemento fotodetector; bloque de referencia, constituido por el transistor Mg, en configuracion
de seguidor por fuente, y cuya puerta sera la que complete el lazo de realimentacion; bloque de
comparacion, que se encargara de comparar el valor de la sefial de entrada y de la sefial de re-
ferencia; y bloque de aprendizaje, encargado de calcular una prediccion de la sefial de entrada
para que la sefial de referencia sea mas precisa. El circuito se basa en la circuiteria de realimen-
tacion de la puerta del transistor de realimentacion (Mg,). Concegtualmente el circuito utiliza
un modelo interno para hacer la prediccion de la senal de entrada I, La salida del pixel sera el
resultado de la comparacion entre la entrada y la prediccion. El lazo implementa un algoritmo
de aprendizaje muy sencillo para hacer que las predicciones sean mas precisas.

El transistor My, (Fig. 4.17) se configura como seguidor por fuente. Para niveles normales de
intensidad este transistor opera en inversion débil, por lo que la relacion entre tension de fuente
del mismo (7)) y la corriente fotogenerada (que coincidira con la corriente de Mg,) sera de tipo
logaritmica. La tension V), se establece a un valor por debajo de Vra la tension necesaria para
tener encendido My, de forma que suministre una corriente equivalente a la corriente fotogene-
rada. Conceptualmente, la tension almacenada en la capacidad C; actiia como modelo de la in-
tensidad de entrada

La comparacion entre el valor de tension de entrada V), y el predicho (sefial de referencia) la
lleva a cabo el amplificador inversor formado por M, y M. Se afiade un transistor cascode adi-
cional (M) del que se hablara mas adelante. La tension de entrada V), controla la corriente
suministrada por M;,. La corriente controlada por M, esta fijada por la tension de polarizacion
Vp- La ganancia en tension (A,p;,) de este amplificador viene determinada por el cociente entre
la transconductancia de M,, y la conductancia de salida del amplificador, que a fin de cuentas
viene determinada por las longitudes de los transistores que constituyen el amplificador. La ten-
sion de polarizacion Vj, determina la frecuencia de corte del sensor, estableciendo la corriente
de polarizacion en el amplificador inversor.

El lazo de realimentacion se completa cuando la salida V,,,,, se realimenta a Vra traves del ele-
mento adaptativo y a través del divisor capacitivo formado por C; y C,, que se muestra en la

21.  Utiliza un esquema de filtrado paso de alta temporal



79 4.- Adaptacion de la Carga Fotogenerada

figura con uno de sus terminales fijado a V;,; (da igual que sea V;,; o tierra; lo importante es que
el terminal tenga fijada la tension).

Describamos como funciona el proceso adaptativo. Al incidir luz sobre el fotodetector se pro-
ducird un incremento de la intensidad que atraviesa el fotorreceptor. Este incremento en la in-
tensidad hara que la tensidon en el nodo ¥V, disminuya. Como respuesta a esta variacion, la
tension de salida, al verse afectada por el amplificador inversor, mostrara este efecto multipli-
cado por la ganancia en tension del mismo, es decir, por -A,p,,,,. La tension de salida sera preci-
samente la variable que controle el lazo de realimentacion mediante el acoplamiento de la
tension de salida a la tension de del transistor de realimentacion a través del elemento adapta-
tivo, con una ganancia bastante baja. Resumiendo, una disminucion de la tension de fuente del
transistor de realimentacion hace que se aumente la tension de puerta del mismo. Este aumento
en la tension de puerta del transistor de realimentacion hard que aumente la tension en el nodo
de entrada V), completandose el lazo de realimentacion. Existira un conflicto entre quienes con-
trolan la tension V,,. Sin embargo, este conflicto queda rapidamente resuelto, pues la ganancia
en tension de la salida es varias décadas mayor que la ganancia del lazo de realimentacién, por
lo que el estado estacionario se alcanza con facilidad.

Con este proceso adaptativo conseguimos que las variaciones de la intensidad de entrada tomen
como punto de referencia para su rango de variacion el valor de referencia generado en el lazo
de realimentacion. La principal ventaja que se consigue con este proceso de adaptacion es que
el sensor se autopolariza en cada una de las adquisiciones de datos que se realizan. Ante un cam-
bio de intensidad de entrada el sensor necesitara un cierto intervalo de tiempo en el que seguira,
segln una respuesta logaritmica, un proceso de aprendizaje para que el lazo de realimentacion
permita que se alcance el valor central de la tensidon de entrada en torno al cual se produciran
las variaciones de tension. A partir de este momento, el receptor respondera a los cambios de
intensidad relativos a esta referencia. Con este modo de operacién se aprovechan mucho mejor
todas las caracteristicas dinamicas del sensor, con lo que se podra mejorar el rango dinamico y
la sensibilidad. El inconveniente con el que habra que trabajar es el retraso que introduce el lazo
de realimentacion.
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Fig. 4.17: Esquema del receptor adaptativo de T. Delbriick & C. A. Mead

Hay una gran desventaja en el uso de fototransistores frente al uso de fotodiodos en los foto-
rreceptores adaptativos: los fotorreceptores adaptativos basan su funcionamiento en el uso de
un lazo de realimentacion activo en el que existe un elemento capacitivo encargado de memo-
rizar el valor anterior del pixel, de forma que la respuesta del valor actual se da adaptando la
salida del valor nuevo del pixel partiendo del valor almacenado en el lazo de realimentacion. La
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realimentacion activa acelera la respuesta fijando el nodo de entrada (nodo de contacto del ele-
mento fotodetector con el resto del sensor). Cuando usamos un fototransistor en lugar de un fo-
todiodo, la realimentacion fija el emisor, pero la base se deja flotando. De hecho, la base no
puede fijarse si el transistor se va a usar para amplificar la corriente base-colector. La corriente
disponible para cargar y descargar la base del transistor es aproximadamente la misma que para
el fotodiodo. Como resultado de esta condicion, el uso del fototransistor frena la aceleracion que
se consigue con el uso de la realimentacion activa. El rango dindmico disminuye en torno a una
o dos décadas en comparacion con el uso del fotodiodo [9].

4.3.5.- Pixel activo en modo corriente con resolucion variable

Las ventajas de la lectura en intensidad frente a la lectura en tension se han expuesto en la Secc.
4.2.2. Presentamos a continuacidén un esquema que aprovecha la funcionalidad que este tipo de
esquemas ofrece.

LaFig. 4.18(a) [5] muestra el esquema de un pixel implementado en tecnologia CMOS estandar
de 0.35 pm. Cada pixel esta formado por un fotodiodo, interruptores de control y circuteria de
amplificacion de corriente. El fotosensor se implementa como una unidn difusion p/ pozo n. El
esquema del pixel con salida en corriente se muestra en la Fig. 4.18(a). Tras el reset, cuando My
esta encendido, la carga generada por la absorcion de luz en la unién pn del fotodiodo durante
la fase de integracion se acumula en el nodo V. Al final de este periodo, M3 se cierra y la carga
se almacena en la capacidad pardsita de M, manteniendo la tension de puerta de M constante.
La magnitud de la corriente de salida 7, ;, que se podra leer en el bus de columna mediante la
activacion de M,, es una funcidn inversamente proporcional a la intensidad de luz generada en
el fotodiodo durante todo el proceso de integracion. Debe hacerse notar, sin embargo, que esta
funcion depende fuertemente de las caracteristicas del transistor amplificador My, que sera
quien introduzca la principal componente de FPN de ganancia.
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Fig. 4.18: Esquema de pixel en corriente de resolucion variable

Dado que la salida de cada pixel es en corriente, nos permitira inyectar la salida de varios nodos
directamente en uno. Esto nos permite promediar las salidas de grupos de pixeles para disminuir
la resolucion de la matriz. Cuando la resolucion de la matriz es maxima, tras el periodo de inte-
gracion, las lineas se activan de una en una para su lectura.

Cuando los pixeles se agrupen por submatrices, por ejemplo, de 2x2 pixeles, se activaran las
columnas correspondientes al mismo tiempo y las corrientes de salida seran la suma de todos
los pixeles activados.
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Cada columna tiene un espejo de corriente de cociente de ganancia //R variable, donde R re-
presenta la resolucion de la imagen (el tamafio del nucleo de pixeles (submatriz) serd de RxR).
Una corriente de polarizacion se afiade a cada espejo de corriente para asegurar que €stos per-
maneceran en saturacion aun cuando la corriente de salida del espejo sea muy baja. Una sefial
de control permite que esta corriente de polarizacion se encienda o apague. La corriente de sa-
lida puede expresarse como:

R-1

1 .
Lyg = R Z LG+ K) Lo frser (4.13)
k=0

que es precisamente el promedio de las salidas de las columnas, con una componente de offset
afadida, que puede ser cero o la suma de las corrientes de polarizacion en funcion de la sefal
de control de las corrientes de polarizacion.

4.4.- OTRAS MODULACIONES DE LA SENAL LUMINOSA

Los esquemas de lectura de la carga fotogenerada propuestos son los més extendidos en la im-
plementacion de sensores de imagen. Sin embargo, existen otras modulaciones de la carga fo-
togenerada que no responden a los anteriores esquemas, como son, por ejemplo, la modulacion
por ancho de pulso (PWM) y la modulacién frecuencial del pulso (PFM). Describimos a conti-
nuacion estos dos esquemas de modulacion.

4.4.1.- Modulacion por ancho de pulso (PWM)

Una senal modulada por ancho del pulso expresa el valor analdgico del ancho de un pulso bi-
nario de tension o de amplitud de corriente, como se muestra en la Fig. 4.19. El procesado de la
sefial en el dominio del tiempo elimina el procesamiento analdgico de la tension/intensidad, con
lo que el sistema resulta inmune a la reduccion del rango dindmico que el procesado analogico
supone cuando las tensiones de alimentacion del sistema son pequefias (tecnologias de 3.3 V o
menores)[10].
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Fig. 4.19: Sefial modulada por ancho del pulso PWM

La Fig. 4.20 muestra el diagrama de bloques de un chip de visién que implementa la técnica
PWM [5]. La circuiteria estd compuesta por un fotodiodo (PD), un transistor de reset M; y un
comparador (COMP). La tension Vpp de la difusion flotante del fotodiodo estard inicialmente
cargada a V', e ira decreciendo a medida que la intensidad de luz incidente la vaya descargan-
do. En ¢ =1, cuando Vpp>V,,s el comparador activara su salida. V,..res la tension de referencia
del comparador. Si la salida permanece a nivel alto durante el intervalo, el ancho 7 del pulso se
correspondera con la intensidad de luz incidente. Si se desprecia el efecto sobre Cpp de la ten-
sion de polarizacion, 7T viene dado por:
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(Vreset - Vref)
1,
donde /,,, es la fotocorriente que atraviesa PD.

T =Cpp (4.14)
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Fig. 4.20: Esquema de pixel con modulacion de ancho de pulso PWM

La Fig. 4.21 muestra la implementacion de la técnica de integracion por corrientes en conmu-
tacion que realiza la aritmética necesaria para la implementacion del PWM [10]. Las fuentes de
intensidad en conmutacion (SCS) convierten los pulsos PWM de tension en pulsos de corriente.
La integracion de la corriente en C;,,, actia de forma asincrona y paralela al ancho de los pulsos.
Con la reduccién de las transiciones se obtienen ventajas sobre el consumo y se reduce el ruido
que introduce la conmutacién de los interruptores en comparacion con los métodos binarios
convencionales.

Estas propiedades hacen que el procesado de sefial PWM se adapte a los algoritmos aritméticos
que trabajan en paralelo para conseguir un procesamiento inteligente.
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a2 \
Vad Vad Vid Vad

Fig. 4.21: Técnica de corrientes en conmutacion para el procesamiento PWM

4.4.2.- Modulacion frecuencial del pulso (PFM)

La modulacién frecuencial del pulso es una representacion del valor de salida del pixel en la
cual se la salida analdgica se convierte en un pulso frecuencial. Para el empleo de este tipo de
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arquitectura en los sensores de imagen se emplean los circuitos osciladores representados en la
Fig. 4.22. El fotodiodo actua como fuente de intensidad variable controlada por la intensidad de
luz de entrada, y se carga a través de M. La puerta de M; se alimenta a través del lazo de real-
imentacion, es decir, la salida de la cascada del Schmidt-Trigger y del inversor. En tal configu-
racion, a mayor intensidad de luz, mayor frecuencia de pulso. El valor analogico de la intensidad
de luz se convertird en un tren de pulsos digital.

En [11] se presenta una implementacion de este tipo de arquitectura. El sensor que se imple-
menta en este estudio estd disefiado para una tecnologia CMOS de 1.2 pum. El tamafio del pixel
es de 50 um x 50 um. El fotodiodo se implementa como una unién difusion n-substrato p. La
capacidad del fotodiodo es de 19 fF.

El lazo de realimentacion de la puerta de M consiste en un Schmidt-Trigger ST que binariza la
salida del PD, y de un inversor INV para introducir el retraso necesario en la realimentacion. En
esta configuracion, la frecuencia de oscilacion f viene dada por:

f =t (4.15)
Crp(Vo=V)

donde V, es la tension de PD, Vy, la tension umbral de ST. Como puede observarse en la ecua-
cion, la frecuencia f aumenta si la intensidad de luz se hace mayor.

out

Fig. 4.22: Esquema de pixel con modulacion frecuencial del pulso PFM
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Capitulo

8

RUIDO EN LOS SENSORES
DE IMAGEN CMOS

5.1.- INTRODUCCION

Al analizar el ruido en un sistema de adquisicion de imagenes hemos de hacer frente al estudio
de las componentes temporal y espacial del mismo. Atendiendo a esta descomposicion pode-
mos hacer una clasificacion de las fuentes de ruido en:

- Fuentes de ruido temporal, que se modelaran como variables aleatorias dependientes del
tiempo e independientes de su posicidn espacial en el sensor;

- Fuentes de ruido espacial, generaran un ruido independiente del tiempo, pero dependiente de
la posicion espacial que ocupe el dispositivo que genera el ruido en el sensor.

Describamos en detalle las fuentes de ruido presentes en un sensor de imagen.

5.1.1.- Fuentes de ruido temporal

Podemos definir el ruido temporal en un sensor de imagen como la variacion en el tiempo del
valor de salida del sensor bajo condiciones de iluminacion constante. En general, la sefal de
salida en un sensor de imagen crece de forma proporcional al flujo de intensidad de luminosa
incidente, mientras que el ruido crece proporcional a la raiz cuadrada de este flujo luminoso.
De estas relaciones de proporcionalidad se deduce que la relacion sefial a ruido (SNR) del sen-
sor mejorara con el incremento de iluminacion. Dado que la calidad de la imagen depende, no
del ruido, sino de la SNR, el efecto del ruido sobre la imagen final sera mas pronunciado en
condiciones de baja iluminacion. Es decir, el ruido sera el factor que limite el comportamiento
admisible del sensor cuando el flujo luminoso es débil. Definido el rango dindmico del sensor
como el cociente entre los flujos luminosos méximo y minimo admisibles para el funciona-
miento del sensor, sera el ruido el que determine el limite inferior.

Podemos hacer una clasificacion de las principales fuentes de ruido temporal que aparecen en
un sensor de imagen:

- Fuentes de ruido intrinsecas a los dispositivos semiconductores implementados. Son fuentes
de ruido generadas por la propia naturaleza del material sobre el que se construyen los disposi-
tivos que constituyen el sensor. Consideraremos como fuentes de ruido intrinsecas el ruido tér-
mico, el ruido de disparo y el ruido flicker.

- Ruido de cuantizacion, resultado de llevar a cabo la conversion analdgico-digital del valor de
salida de los pixeles. Existira solo si la salida del sensor se digitaliza
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- Interferencias provocadas por las variaciones de las fuentes de alimentacidn, presencia de
campos electromagnéticos, ... Estos fendémenos provocaran fluctuaciones en la salida del sen-
sor, y por lo tanto, podran modelarse como fuentes de ruido temporal.

- Ruido por acoplamiento, provocado por la dispersion de carga a través de la oblea semicon-
ductora hacia pixeles colindantes. Este fenomeno puede provocar una pérdida de sensibilidad
del sensor a determinadas frecuencias de luz.

Algunas de estas fuentes de ruido pueden reducirse hasta niveles aceptables haciendo uso de
un buen disefio del sistema, como por ejemplo:

- El ruido introducido por las fuentes de alimentacién puede disminuirse haciendo un buen
disefio del PSRR (Power Supply Rejection Ratio), o bien mediante el uso de fuentes de alimen-

tacidn mas precisas;

- Las interferencias existentes en el entorno, tales como los campos electromagnéticos, pueden
reducirse mediante un mejor apantallamiento de éstas;

- El ruido por acoplamiento puede reducirse mediante el aislamiento de los pixeles con anillos
de guarda, es decir, teniendo en cuenta este efecto a la hora de implementar el layout del sen-
sor. Sin embargo, esta medida es cada vez mas dificil de llevar a cabo, especialmente en tecno-
logias digitales, en las cuales la oblea semiconductora es bastante conductiva, permitiendo que
la longitud de difusion de los portadores sea elevada, por lo que la eficiencia de los anillos de
guarda solo bloquean parcialmente la carga difundida a través de la oblea semiconductora.

Ahora bien, las componentes de ruido intrinsecas estdn generadas internamente por los dispo-
sitivos que componen el sensor, y resultan dificiles de suprimir. El modelado y la minimizaciéon
de las mismas son los objetivos del estudio del ruido en los sensores de imagen.

Ademas de las fuentes de ruido expuestas, en los sensores APS CMOS por integracion de
carga es necesario llevar a cabo un analisis detallado del ruido en las diferentes fases de opera-
cion del mismo. En estos sensores, el ruido sera, en un primer instante, muestreado en cada una
de las fases de operacion, y posteriormente transferido a la salida durante la fase de lectura. En
la Secc. 5.4 se lleva a cabo un estudio detallado y riguroso del ruido para este tipo de arquitec-
turas que, por sus particulares caracteristicas, necesitara de la aplicacion de una metodologia
distinta al analisis frecuencial que comunmente se aplica en el estudio del ruido.

5.1.2.- Fuentes de ruido espacial

El ruido espacial tiene como origen las variaciones en los parametros tecnoldgicos de los dis-
positivos que componen el sensor. Idealmente, la salida del pixel resulta ser proporcional a la

intensidad de flujo luminoso incidente'. Sin embargo, el comportamiento del sensor se separa
de esta relacion lineal. Para expresar las no linealidades del valor de cada pixel en la imagen
final capturada, podemos modelar la relacion entre este valor y nivel de intensidad luminoso

haciendo uso del desarrollo en serie de Taylorzz

V= ag+aL+o,L” +o,L + (5.1)

I. Esto no es asi en los sensores logaritmicos, pero un desarrollo similar podria llevarse a cabo para
este tipo de sensores
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donde V es el valor de salida del pixel3; L el valor de la intensidad de flujo luminoso incidente;
y @; los coeficientes del desarrollo en serie de Taylor.

Debido a las variaciones de los parametros tecnologicos entre dispositivos que se introduce de
forma inevitable en el proceso de fabricacion del sensor, los coeficientes O; no tomaran los

mismos valores para todos los pixeles. Para modelar este efecto se introducen las desviaciones
tipicas a través de las variables aleatorias AQ; de los parametros O; en la ecuacion 5.1:

Vi (L) = (g + Doty )+ () +Aay L+ (o +Ad, )L™+ (ay+Aay )L+ (52)

donde los subindices i,j se utilizan para denotar la posicion del pixel en la matriz de sensado
(fila y columna, respectivamente). Se observa como con la introduccidn de estas desviaciones
tipicas la salida de cada uno de los pixeles no serd la misma aun cuando sobre ellos incida el
mismo nivel de luminosidad.

Podemos hacer la siguiente distincion de términos de la ecuacion 5.2:

- Término en ausencia de iluminacion:

V; j(L:O) = a,+Aa, (5.3)
’ LJ

- Término lineal:

Vi,j(lineal) =o,L (5.4)

- Resto de términos:

V, (resto) = Doy L+(ay+Aa, )L*+(ay+Aay )L +.. (5.5)
: i j i j i j

En general, en el disefio de sensores de imagen se persigue conseguir una relacion lineal entre
salida y nivel de iluminacion que sea igual para todos los pixeles, es decir:

Vi, = oL, 4, j)
Para conseguir este objetivo han de eliminarse los demds términos de la ecuacion 5.2. Este es

el principal objetivo en el disefio de un sensor de imagen en lo que a eliminacioén del ruido
espacial se refiere.

El término en ausencia de iluminacion se denomina ruido de patron fijo o FPN (Fixed Pattern
Noise). Cuando el sensor no se ilumina, la imagen de salida deberia tener un nivel de salida a,.

Como se ha comentado, las variaciones en el proceso tecnoldgico introducen una variacién

Aay, ; en cada pixel, de forma que la imagen en lugar de ser homogenea, presenta variaciones

aleatorias del nivel de salida en cada pixel. Este efecto deteriora bastante la imagen final, por lo
que se han desarrollado algoritmos para la eliminacidn de esta componente de ruido. El princi-
pio en el que se basan estos algoritmos es bastante sencillo: basta hacer una lectura diferencial
del pixel mediante la cual restar a la salida del pixel (definida por la ecuacién 5.2) la salida del
mismo en ausencia de iluminacion (definida por la ecuacion 5.3):

2

2. Seria mas preciso llevar a cabo el desarrollo en serie de McLaurin para modelar la existencia en el
dispositivo fotosensor de una intensidad de fondo. Resulta mas sencillo e ilustrativo para describir
el ruido espacial centrarnos en el desarrollo en serie de Taylor

3. Consideramos la salida del pixel en tension, de ahi que la salida se denote por V. Si fuese en inten-
sidad el analisis seria exactamente el mismo
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Con esta lectura diferencial también se elimina de la salida el coeficiente a,,.Este término no

incluye informacién alguna sobre el flujo luminoso incidente, por lo que su eliminacion de la
salida tiene efectos positivos sobre el funcionamiento del sensor (elimina la componente de
continua de la salida del sensor).

La ecuacién 5.5 agrupa todos los demés términos que desvian el comportamiento del sensor.
Estos términos se agrupan en lo que se conoce como fotorresponsividad no uniforme o PRNU
(Photo Response Non Uniformity):

PRNU =V, j(resto) = Aa, L+ (a,+Ad, ‘)L2+(O(3+AO(3A A)L3+... (5.7)
; ij i, j i, j

De forma general, los términos de segundo orden y superiores de la ecuacion 5.7 se desprecian,
por lo que el PRNU en general se estudia como un efecto de la no uniformidad de la ganancia
del circuito, y no como una componente de ruido:

PRNU = Ao, [ (5.8)
LJ

5.2.- FUENTES DE RUIDO TEMPORAL

Como ya hemos comentado, determinadas fuentes de ruido pueden reducirse de forma efectiva
mediante un buen disefio del sensor. No ocurre asi con las fuentes de ruido intrinsecas, cuya
presencia es inevitable. Analicemos, pues, como modelar eléctricamente el comportamiento de
estas fuentes de ruido.

5.2.1.- Valor cuadratico medio y densidad espectral de potencia

Considérese una resistencia ruidosa de valor R a la que se le aplica una diferencia de potencial
J entre sus extremos. La corriente total que atravesara dicha resistencia puede expresarse
como:

Ip(t) = 1,+i,() (5.9)
donde 7,(2) es la corriente ideal, es decir, en ausencia de ruido; e i,(¢) la componente de ruido
generado por la resistencia, o corriente ruidosa. El valor de i,(2) en un instante determinado es

impredecible. El comportamiento de esta componente de corriente puede caracterizarse
mediante parametros estadisticos. Los parametros que, en general, se utilizan con este propd-

. - . —2 , f,- .
sito son el valor cuadritico medio [, (#)Uy la raiz cuadrada de este valor cuadratico medio

D_n(t)D (asociado al subindice rms: root mean square). Para la medicidon de estos parametros,

el ruido total observado depende del ancho de banda del instrumento de medicion. Estos ins-
trumentos, en general, tienen un ancho de banda muy estrecho Af. Cuando el ruido esté refe-
rido a un determinado ancho de banda (en general coincidirad con el ancho de banda del aparato

. . —2 . —2
de medicidn), se expresard por notacion como: AL, (¢)0. El cociente A, (#)IVA f se deno-

mina densidad espectral de potencia4 (o psd: power spectral density) de la componente de

ruido, y tendrd como unidades del Sistema Internacional A%/Hz.

4. La densidad espectral de potencia puede expresarse integrando el ruido en toda la banda frecuen-

cial, o considerando la integral de la misma entre 0 e 00 . Este segundo caso es el que vamos a con-
siderar. Teniendo en cuenta que las fuentes de ruido no tendran parte imaginaria, la psd de la fuente
de ruido sera simétrica, por lo que la unica diferencia entre utilizar una u otra expresion es de un
factor 2.
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De forma similar, si consideramos la componente de ruido en tension en lugar de en intensi-

. . —2 . .
dad, el ruido vendra caracterizado por [, (¢)U, la densidad espectral de potencia se calculara

—2
como AV, (#)IVA f, que tendra unidades en el Sistema Internacional de V2/Hz.

5.2.2.- Ruido térmico

El ruido térmico o ruido Johnson es consecuencia del movimiento aleatorio de origen térmico
de los portadores de carga en las regiones resistivas (movimiento browniano). Como conse-
cuencia del origen del mismo, este ruido depende de la temperatura del dispositivo, resultando
independiente del flujo de corriente que lo atraviese. Se caracteriza por tener media cero y den-
sidad espectral de potencia plana en un rango de frecuencias muy por encima de los GHzs, por

lo que se modela como un ruido blanco gaussiano (WGN. White Gaussian Noise).” El ruido
térmico generado en una resistencia de valor R puede modelarse como una fuente de tension

—2 . . . . .
3, (#)Uen serie con una resistencia (Fig. 5.1(a)), caracterizada por:

AG (0= 4kT [R [Af (5.10)

donde £ es la constante de Boltzmann, y 7 la temperatura absoluta de la resistencia.

La densidad espectral de potencia del ruido térmico vendra dada por6:
—2
ADY, (1)O

A = MTROf (5.11)

SVt(f) =

Equivalentemente, el ruido térmico puede expresarse en intensidad, en lugar de en tensidén
(Fig. 5.1(b)), caracterizada por:

AG ()0 = ‘% [/ (5.12)
con la correspondiente psd:
—2
_ AL, (00 _ 4kT

Por ejemplo, el ruido térmico generado por una resistencia de [kQ es de:
-2 _ _

O, (O = 16010 18(Vz/ (Hz)), o equivalentemente b,(#)1 = 4nV, /(Hz). Si conside-

ramos ahora la contribucién de este ruido en la banda de frecuencias de 100Hz hasta los 10kHz

obtenemos un ruido total: A Bjt(t)D = 398nV .,

rms

5.2.3.- Ruido de disparo

El ruido de disparo o ruido shot estd asociado con la discretizaciéon de la carga en los portado-
res cuando éstos atraviesan una region de deplexion. Estara, por lo tanto, asociado con el flujo
de corriente en los diodos y en los transistores bipolares. Al igual que el ruido térmico, el ruido
de disparo se modela como un proceso aleatorio WGN, es decir, de media cero, gaussiano, y
con una densidad espectral de potencia plana en un ancho de banda del orden de GHzs. El

5. Las descripcion detallada de este tipo de ruidos se lleva a cabo en el Apéndice B.
6. El rango frecuencial se considera Af admitiendo como modelo un ruido WGN
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() ——ww =
\_/ O -
4, (1)d

Fig. 5.1: Circuitos equivalentes de una fuente de ruido térmico para una resistencia

ruido de disparo, en general, se representa como una fuente de intensidad caracterizada por el

. . . =2 .
valor cuadratico medio del ruido U  (#)0 en paralelo con la corriente que lo genera, como se

ilustra en la Fig. 5.2 para el caso de un diodo. Esta fuente de intensidad estara caracterizada
por:

AG (D= 2qU, A, Of (5.14)
donde ¢ es la carga del electron en culombios.

La Fig. 5.2 ilustra cémo la fuente de ruido de disparo aparece tanto para el diodo polarizado en
directa como en inversa.

La psd del ruido de disparo resulta proporcional a la corriente /, que atraviesa la union:
—2
AL, (0O

S1S(f) = NG

2q0, Of (5.15)

Por ejemplo, el ruido de disparo generado por un diodo polarizado en inversa a través del cual
circula una intensidad /,=0.5pA es de: D_Sz(t)D = 16 010~ (AZ/ (Hz)) , o equivalentemente
O.(1)0= 0.4f4,, /(Hz).

rms

(a) (b)

b N/ T SRR 3 VAN 4, (1)0

Fig. 5.2: Circuito equivalente de una fuente de ruido térmico para el diodo polarizado (a) en
directa; y (b) en inversa

5.2.4.- Ruido flicker o ruido a baja frecuencia

Los origenes del ruido flicker no se entienden del todo. Hay varios modelos propuestos que
consideran todas las regiones de operacion y todos los niveles de inversion de los transistores.
Sin embargo, la mayoria de estos modelos son s6lo validos para transistores de canal largo y
necesitan de parametros raramente facilitados por las foundries.
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En el modelo de fluctuacion de carga [1] el ruido flicker se atribuye a la captura y posterior
liberacion de los portadores de carga en las trampas (estados energéticos dentro de la banda
prohibida del semiconductor generados por las imperfecciones introducidas en el proceso de
fabricacion y por la existencia de la discontinuidad en la red cristalina que introduce la entre-
fase 6xido-semiconductor). Estas fluctuaciones de carga generan un potencial superficial que
modula la movilidad de los portadores de carga en el canal. Se asume que el canal puede inter-
cambiar cargas con las trampas de la interfaz gracias al efecto tinel. El modelo de fluctuacion
de la movilidad [2] considera que el ruido flicker es el resultado de las fluctuaciones de la
movilidad de la carga en el semiconductor. Ninguno de estos dos modelos explica de forma
definitiva el comportamiento de la carga a baja frecuencia.

El punto importante en el que convergen las diversas teorias sobre el origen del ruido flicker y
que ha sido verificado mediante medidas experimentales, es que la densidad espectral de
potencia de esta componente de ruido varia de forma inversamente proporcional a la frecuen-
cia. Debido a esta dependencia con la frecuencia el ruido flicker es un ruido rosa, a diferencia
de los ruidos anteriores, que eran considerados blancos. Debido a su origen, el ruido flicker
resultard independiente de la temperatura del dispositivo, resultando dependiente de la intensi-
dad que lo atraviese.

Para un elemento resistivo plano, el ruido flicker puede modelarse como una fuente de tensioén
en serie con el elemento, caracterizada por un valor cuadratico medio [3]:

20
Ry

donde A4 es la superficie del dispositivo; Vp la diferencia de potencial aplicada; R, la resis-

. R

tencia laminar; y KF'p una constante tecnologica que relaciona el ruido flicker con las caracte-
risticas del material sobre el que se implementa el dispositivo.

De forma similar, la expresion del ruido flicker en intensidad en lugar de en tension tiene una
expresion:

2
I Af

-2
AT g ] = KF -2 5.17
flicke RAR f ( )

La expresion general que se adapta para la densidad espectral de potencia para cualquier dispo-
sitivo es la siguiente:

S, () = KO ! (5.18)

£ 1"

donde K es una constante de proporcionalidad, similar a KFg, en la que se incluye la depen-
dencia con las dimensiones del dispositivo; / la corriente que atraviesa el dispositivo; ¢ una
constante que toma valores en el rango: 1/2 < ¢ < 2; y n un numero entero, que normalmente
vale 1 para dispositivos implementados sobre semiconductor.

El modelo propuesto por la ecuacién 5.18 no parece ajustarse al comportamiento real para
transistores de canal corto. En el Apéndice D se incluye en modelo propuesto en [REF] y desa-
rrollado en [4] en el cual se acepta el modelo de fluctuacion de carga, y se modela cada una de
las trampas genera una sefal telegrafica aleatoria N(#) (RTS: Random Telegraph Signal) carac-
terizada por tomar el valor 1 cuando la trampa captura un portador y 0 en otro caso. La densi-
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dad espectral de potencia del ruido flicker sera el resultado de la superposicion de los efectos
del conjunto de sefiales telegraficas generadas por el total de las trampas existentes en la inter-
faz.

5.3.- MODELO DE RUIDO TEMPORAL DEL DIODO Y DEL TRANSISTOR MOS

Una vez descritas las fuentes de ruido intrinsecas veamos los modelos que describen el com-
portamiento ruidoso de los principales dispositivos que aparecen en las arquitecturas de sen-
sado de imagen: el diodo y el transistor MOS.

5.3.1.- Modelo de ruido temporal del diodo

El diodo aparece en los sensores de imagen como elemento fotodetector. Es por esta razén que
en el tratamiento del ruido de este dispositivo consideraremos la presencia de una corriente
fotogenerada, y haremos referencia al dispositivo como fotodiodo.

Las componentes de ruido dominantes en un fotodiodo son el ruido de disparo y el ruido flic-
ker generados por las corrientes oscura (/) y fotogenerada (1,,). En la Fig. 5.7 se muestra el

circuito equivalente de un diodo en el que se incluyen las fuentes de corriente /), € 1,4, asi
como las fuentes de ruido de disparo y flicker generadas por estas corrientes y caracterizadas

L . -2 -2 .
por sus valores cuadraticos medios Li[Je [i]respectivamente.

Las densidades espectrales de estas fuentes de ruido vienen dadas por las expresiones 5.15 y
5.18:

S; () = 24y + 1ggs)r OF (5.19)

&Aﬂ:Kagmei- 0f (5.20)

ris

donde para el ruido flicker se admite la validez del modelo para cualquier frecuencia’.

/ \

| | 5 5
HOZOMEO:= 3’0
| |

\ fotodiodo /

Fig. 5.3: Modelo de ruido del fotodiodo

Las fuentes de ruido de disparo y flicker son independientes. El paso de cada portador a través
de una unién pn es un suceso puramente aleatorio que depende de la energia y de la velocidad
que posean los portadores. El ruido de disparo es precisamente quien modela la naturaleza
aleatoria de este fenomeno. El ruido flicker tiene su origen en las fluctuaciones tanto de la velo-
cidad de recombinacién superficial como de la movilidad de los portadores. Por lo tanto,
resulta en general proporcional a la densidad de estados superficiales [5][6]. Como resultado,
el ruido flicker no esta sencillamente relacionado con la corriente total en el fotodiodo, sino
que mas bien depende del mecanismo mediante el cual la corriente es generada. Atendiendo a
esta consideracion, el ruido flicker en un fotodiodo tendrd su origen en la corriente oscura,

7. Para el rango de frecuencias de trabajo normales en los sensores de imagen esta consideracion tie-
nen bastante sentido
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resultando practicamente independiente de la corriente fotogenerada. Esto justifica que en la
expresion de la psd del ruido flicker s6lo aparezca la corriente oscura, y no la fotogenerada. En
comparacion, el ruido de disparo estd generado por la suma de ambas componentes de la
corriente. En el funcionamiento normal del sensor, la corriente fotogenerada es mucho mayor
que la corriente oscura, por lo que el ruido flicker resulta mucho menor que el ruido de disparo.
Aun cuando las corrientes sean del mismo orden, el ruido flicker seguira siendo mucho menor
que el ruido de disparo, a no ser que el fotodiodo trabaje a muy baja frecuencia (por debajo de
1Hz [4]).

5.3.2.- Modelo de ruido temporal del transistor
La Fig. 5.4 muestra la forma tipica de la densidad espectral de potencia del ruido de la

corriente en un transistor MOS en inversién fuerte®, muy parecida a la que aparece para un ele-
mento resistivo. Pueden apreciarse dos regiones en las que el comportamiento del ruido es bien
distinto. Ambas regiones se encuentran separadas por la que se denomina frecuencia de codo
(f.)- El ruido dominante a altas frecuencias es el ruido térmico, caracterizado por su valor cua-

dratico medio [,[1. El ruido dominante a bajas frecuencias es el ruido flicker, caracterizado

por su valor cuadratico medio: B?ﬂ. Ambas componentes de ruido son incorreladas [7][8], por

lo que el valor cuadratico medio de la componente de ruido de la corriente vendra dado por la
suma de los valores cuadraticos medios de ambas componentes:

AT, (0D AG (00, AG, (10
N

(5.21)

Analicemos cada una de las componentes del ruido.

AL (T @)
- AT (Y )

Je JHz)

Fig. 5.4: Densidad espectral de potencia de de ruido en transistor MOS, representada en escala logarit-
mica en ambos ejes

ATL (O ()

5.3.2.1.- Ruido térmico

El ruido térmico en un transistor MOS tiene su origen en el movimiento térmico aleatorio
(movimiento browniano) de los portadores de carga en el canal.

En inversion fuerte, la corriente de drenador en ausencia de ruido puede expresarse como [9]:

Ip=—H WQ'I(VCB(x))%VCB(x) (5.22)

8. La curva se representa en coordenadas logaritmicas en ambos ejes
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donde x es la posicion a lo largo del canal; V-(x) la tension inversa de polarizacion efectiva
del canal en inversion fuerte respecto del substrato en funcion de x; Q'; la carga por unidad de
area en la region de inversion; U la movilidad; y W el ancho del canal.

Si consideramos un elemento de canal de longitud Ax centrado en torno a x=x,, la expresion de
la resistencia de este elemento puede obtenerse de la ecuacion 5.22:
Ax
AR = ' (5.23)
WO (V cp(x))

donde el término de la derecha sera positivo al cumplirse 0'; < 0.

Asumiendo que el elemento de canal se comporta como un elemento resistivo de valor AR, el
valor cuadratico medio del ruido térmico que se generard en este elemento, de acuerdo con la
expresion 5.10, vendra dado por:
—2
AT, (r)[( = 4KT (AR [Af (5.24)
elemento

y haciendo uso de la ecuacion 5.23:

=2 4kT [Ax
ADY =
! (t)qelemento —H WQ'I(VCB(xl))

I (5.25)

Puede demostrarse que la relacioén entre la variacion en tension introducida por la fuente de
ruido y la correspondiente variacion en intensidad para el transistor viene dada por [9]:

aiior] = [P0 ()] 65 0] (526)

elemento elemento

De la combinacién de las expresiones 5.25 y 5.26 se obtiene:
~2
AT (t)q

Esta ecuacion expresa la contribucion de un elemento de canal situado en x; a la componente

elemento

= _4kTL£2 WO ,(V cp(x,)) Mx B (5.27)

de ruido de la corriente del transistor. Las contribuciones de los elementos a lo largo del canal
pueden considerarse incorreladas, por lo que el valor cuadratico medio puede hallarse como la
suma de las contribuciones de cada elemento. Considerando Ax como un diferencial de longi-
tud dx, e integrando a lo largo de todo el canal podemos obtener la expresion:

-2 L
AG (n0 = —4le% [ WOV cpxy))dx I (5.28)
Considerando Q; la carga total en la region de inversion, es decir:

L
Qr = .[0 WO (V cp(x))dx (5.29)
la expresion 5.28 queda:

AT (0= 4k R (—0) oy (5.30)
L

Esta ultima expresion resulta valida para cualquier region de operacidn, con s6lo modelar ade-
cuadamente Qg en cada caso.
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Por ejemplo, en inversion fuerte’ [9]:

2
. 21+a+a
Q[ = —WLCOX(VGS—VT)g——l—Ta—— (531)
donde:
O  Vps
Ol ——=—, Vo<V
a=0 Vbs bs=" DS (5.32)

=D, Vps>0

expresion en la que V', ¢ es la tension que separa las regiones en las que el transistor opera o

no en saturacion.

Si particularizamos para el caso de saturacidn, utilizando el modelo de inversion fuerte, la
expresion para el valor cuadratico medio del ruido térmico queda:

AD (10 = 4kT§V—Z UC, (V os—Vy) IS (5.33)

Puede observarse que de la ecuacion 5.33 se deriva que la densidad espectral de potencia del
ruido térmico en el transistor es independiente de la frecuencia.

Resulta comun para caracterizar el ruido utilizar como parametro el ruido en tensioén equiva-

—2 . . .,
lente a la entrada ALY, , (#)Ll. Se define como el ruido necesario en tension entre la puerta y
la fuente de un transistor no ruidoso para que el comportamiento del conjunto (fuente de ruido
en tension y transistor) equivalga al de un transistor ruidoso. A partir de la expresion de
-2 . - . . ., .
AT, (t)J podemos definir el valor cuadratico medio del ruido en tension equivalente a la
entrada del transistor como:
~2
Al (1)
2
Em

donde g, es la transconductancia del transistor.

AT, (10 = (5.34)

Ademas de este valor cuadratico medio referido a la entrada, resulta bastante usual utilizar para
la descripcion del ruido la resistencia de ruido equivalente a la entrada R,,. Esta es una resisten-

cia ficticia cuyo valor es tal que la densidad espectral de potencia de la misma vale

AT, (VD f .

5.3.2.2.- Ruido flicker

La expresion propuesta en [9] para la densidad espectral de potencia del ruido flicker, aten-
diendo a la expresion 5.18 particularizada para el caso de un transistor MOS, es la siguiente:

M [gfn 1
S = °"m [ 5.35
]f(f) CVox)a f ( )

9. Para el desarrollo de las expresiones en otras regiones de inversion recomendamos la consulta de

(9]
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donde el exponente a toma el valor 1 6 2; y M tiene dimensiones que dependen del valor usado
para a, y que expresa la dependencia entre el ruido flicker y las caracteristicas tecnoldgicas del
dispositivo implementado. En la mayoria de dispositivos M muestra poca dependencia con el
punto de polarizacidon, aunque existen dispositivos que presentan una fuerte dependencia.
Cuanto mas limpio es el proceso de fabricacion, menor es M.

La densidad espectral de potencia del ruido flicker referido a la entrada del transistor tiene una
expresion:

s (f)=—M g (5.36)

s wLac, )"

5.4.- ANALISIS DE RUIDO EN LOS SENSORES DE IMAGEN

Las principales fuentes de ruido presentes en los sensores de imagen APS en tiempo discreto
tienen su origen en:

- El ruido generado por las corrientes oscura y fotogenerada en el dispositivo fotosensor;

- El ruido introducido por las circuiterias de lectura y amplificacion;

- Las fluctuaciones de las fuentes de alimentacion V4 y V.

Analicemos en detalle las fuentes de ruido tanto para los sensores PPS como para los sensores
APS. Estamos interesados en el calculo del ruido total referido a la salida al final de la fase de
lectura. Para ello, se calcula la potencia de ruido media referida a la salida al final de cada fase
de operacion, y puesto que las contribuciones al ruido de cada fase pueden considerarse inde-
pendientes, la potencia de ruido total a la salida al final de la fase de lectura vendra dada por la
suma de las contribuciones al ruido en cada una de las fases.

5.4.1.- Analisis del ruido en los sensores PPS

El esquema de sensor PPS que se va a utilizar para el analisis del ruido se muestra en la Fig.
5.5. Para el andlisis se va a considerar un fotodiodo como elemento fotodetector.

Las fuentes de ruido que se van a considerar en cada fase de operacion son las siguientes.

Durante la fase de integracion tanto la llave de reset (M) como la de acceso (M,) permanecen

cortadas. Durante esta fase, los ruidos de disparo y flicker generados por las corrientes oscura 'y
fotogenerada en el fotodiodo quedaran almacenados en la capacidad de integracion Cp,

Durante la fase de reset, se conecta la llave de reset, mientras que la llave de acceso permanece
desconectada. Las fuentes de ruido que apareceran son las siguientes:
- ruido térmico generado por la llave de reset;
- ruido generado por el amplificador operacional (opamp);
- ruido presente en el bus de columna debido al ruido de substrato y a otras fuentes de
ruido;

Por ultimo, durante la fase de lectura, la llave de acceso se conectard para realizar el volcado
del dato sobre el bus de columna, mientras que la llave de reset permanece cortada. Las fuentes
de ruido que habra que tener en cuenta son:

- ruido térmico generado por la llave de acceso;

- ruido generado en el amplificador operacional;

- ruido presente en el bus de columna;
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- componentes de ruido que se realimentan al fotodiodo.
- ruido introducido por los amplificadores a nivel de columna y de sistema.

Como puede observarse, los ruidos introducidos por el elemento fotodetector solo se conside-
ran en la etapa de integracion. En el resto de las etapas el ruido introducido por el fotodiodo es
despreciable, puesto que la lectura del fotodiodo se hace en tension.

Pixel (i,)) Circuiteria a nivel de columna Amplificador de

+

o Salida
J_ g Wordi
j=
M, S lic'ietM
Q&&\ ! 3 R columna j
2 e
™ | salida

J_C
opamp 0j
y L

ref

Fig. 5.5: Fotodido PPS CMOS

Para que el analisis de las diversas componentes de ruido sea relativamente sencillo asumimos
las siguientes simplificaciones:
- se ignora el ruido flicker, por las razones expuestas en la Secc. 5.3.1.

- se modela el ruido referido a la entrada del amplificador operacional como un ruido en
tension, blanco, y limitado en banda, con un ancho de banda B « 4 [W,, donde 4 [to,

es el producto ganancia-ancho de banda del amplificador operacional.

- los efectos del ruido de substrato sobre el bus de columna también se modelan como un
ruido en tension, blanco, y limitado en banda, de ancho de banda B « 4 [, .

En el andlisis del ruido no consideraremos las componentes de ruido generadas por los amplifi-
cadores de columna y de sistema, pues sus efectos podran despreciarse frente a las demés com-
ponentes de ruido.

5.4.1.1.- Ruido generado durante la fase de integracion

Durante la fase de integracion las fuentes de ruido generadas por las corrientes oscura y fotoge-
nerada se integran sobre la capacidad de integracion. El circuito que modela este comporta-
miento se ilustra en la Fig. 5.6. Considerando que /(?) es un proceso aleatorio estacionario en

sentido amplio, y de media cero, caracterizada por su valor cuadratico medio [1 U], entonces

la potencia media para cualquier instante # = 0 puede calcularse como:
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— ol _ 1 27 —
o, (1)0= CTJ'OJ’OI(tl) ¥ (t,)dt,dt, = Cz—J’OIOR[(tl—tz)dtla’z2 =
ph ph

ny (5.37)
= ——[ (t=RDR, (Dt
C ph —
donde T = ¢#;-1,, y Ry(T) es la funcion de autocorrelacion del proceso aleatorio.
t=0
X
\]
C
(1) == Cm
Fig. 5.6: Modelo de integracion de una fuente de ruido sobre una capacidad
Si I(?) es un ruido blanco, con una psd dada por:
P
S =3 Ofl<s (5.38)
entonces la funcioén de autocorrelacion tiene una expresion:
R,(1) = gé(r) (5.39)
lo que permite simplificar la expresion 5.37:
—2
3, (0= —— 1 (5.40)
2C ph

Despreciando el ruido flicker, la Gnica fuente de ruido presente sera el ruido de disparo, carac-
terizado por una fuente de intensidad de valor cuadratico medio:

—2
|jshot 0= 2Q([ph + Idark) (541)
y psd:
Slshm(f) = unph L guri) (5.42)

Puesto que el ruido de disparo es blanco, asumiendo que el proceso aleatorio es estacionario en
sentido amplio, la potencia de ruido acumulada en la capacidad al final de la fase de integra-
cion y transferida a la salida durante la fase de lectura puede calcularse segun la ecuacion 5.40:

2 - _4
|:i}shol‘ E‘o int ) (Iph + Idark) |jinl‘ (5.43)
: C™ph

5.4.1.2.- Ruido generado durante la fase de reset

Las fuentes de ruido durante la fase de reset que analizamos a continuacion son las siguientes:
- ruido térmico generado por la llave de reset, caracterizado por el valor cuadratico

—2
medio b, [
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- ruido generado en el amplificador operacional, caracterizado por el valor cuadratico
medio [ opamp b ¥ que por aproximacion se considerard un ruido blanco limitado en
banda;

- ruido presente en el bus de columna, caracterizado por el valor cuadratico medio

—2 . . , . ..
3., U, ¥ que, igualmente, se considerara un ruido blanco limitado en banda.

La Fig. 5.7 representa el circuito equivalente del sensor en el que se incluyen las fuentes de
ruido mencionadas. En tal esquema se considera el modelo de ruido de la llave de reset como
el modelo de ruido descrito en la Secc. 5.3.2 para el transistor MOS operando en la region
lineal. En tal region, el transistor se modela como una resistencia de valor la resistencia drena-
dor-fuente del transistor en dicha region, en serie con una fuente de tension de valor cuadratico
medio dado por la psd del ruido térmico del dispositivo.

[ b
ph opamp

2 =

Fopamy 0 (1)

o (D

B)bus O

Fig. 5.7: Modelo del sensor PPS durante la fase de reset en el que se incluyen las fuentes
de ruido

Las densidades espectrales de cada fuente de ruido son las siguientes:
S, (f) = 2kTR,, Of

S (f) = % Olfl<B (5.44)

Vopamp

s, () =% Olfi<B

Vbus

Para calcular la potencia de ruido total referido a la salida, calculamos la potencia de ruido para
cada una de las fuentes y aplicamos superposicion.

5.4.1.2.1.- Potencia de ruido a la salida debido al transistor de reset

Considerando soélo el ruido generado por el transistor de reset, el circuito equivalente del sen-
sor que incluye la fuente de ruido se muestra en la Fig. 5.8. Al final de la fase de reset, el ruido
queda almacenado en las capacidades C,;, y Cy y es posteriormente transferido a la salida al

final de la fase de lectura.

Consideremos dos casos extremos del comportamiento del operacional. En primer lugar, con-
sideremos que el amplificador operacional tiene un producto ganancia-ancho de banda infinito.
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En tal caso, el circuito equivalente de la Fig. 5.8 se ilustra en la Fig. 5.9(a). Ocurre que en este
caso no se almacena ruido alguno en C,,. El ruido almacenado en Cy; puesto que es un circuito

RC, tendra una potencia media igual a k7/Cy, como se demuestra en el Apéndice C:

V.
% Cph opamp

Fig. 5.8: Fuente de ruido de la llave de reset del sensor PPS durante la fase de reset

5, = kT (5.45)
o, reset C f

El segundo de los casos extremos consiste en considerar un producto ganancia-ancho de banda
muy bajo para el amplificador operacional. En tal caso, el circuito equivalente se muestra en la
Fig. 5.9(b), y al tratarse de un circuito RC, la potencia media de ruido vendra dada por la
expresion k7/(C,;, +Cp.

Durante la fase de lectura el ruido almacenado en C,, es amplificado, por lo que en el segundo
de los casos la potencia media de ruido a la salida viene dada por:

~2 kT Fpit
KL = L 5.46
s E‘o,resez‘ (Cph+Cf)DCfD ( )

(a) —9 (b) —2

I I
4 N V- TemtCr L

Fig. 5.9: Modelo del ruido de la llave de reset en el sensor PPS durante la fase de reset

Podemos obtener una expresion mas precisa para un caso intermedio entre los propuestos. Para
ello es necesario conocer la funcion de transferencia V_(f)/V(f). La calculamos utilizando para

ello un modelo de un polo para el amplificador operacional:

0/ 0
]D4 ]
i L (347
s I +jAJ}0 +jznfRscf—2nf211’;—fofRS

A partir de la ecuacion 5.47 se puede determinar la potencia media de ruido generada por la
llave de reset durante la fase de reset:
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—2 _ i
o E(t 2kTR.2 f‘ (5.48)

SDC O

V(f)

5.4.1.2.2.- Potencia de ruido a la salida debido al amplificador y al ruido del substrato

El circuito equivalente del sensor durante la fase de reset que incluye las fuentes de ruido debi-
das al operacional y al ruido del substrato se ilustra en la Fig. 5.10. En este caso, las dos fuen-

Fig. 5.10: Modelo del sensor PPS durante la fase de reset en el que se consideran las fuen-
tes de ruidodel amplificador y del substrato

tes de ruido pueden unirse en una sola, cuya psd vendra caracterizada por:

S.(f) = N+M, Olf] < B (5.49)

Admitiendo que se cumple la condicion B « 4 [ty , podemos asumir que el amplificador ope-

racional se comporta de forma ideal, es decir, V.=0, con lo que la potencia media total almace-

. + . .
nada en C,;, durante la fase de reset viene dada por WE2B. Esta potencia de ruido se
transfiere a la salida en la fase de lectura, por lo que la expresion de la potencia de ruido gene-
rado por el amplificador y por el substrato durante la fase de reset, y referido a la salida, tiene
la expresion:

-2 2 —2 £ it
O q -G E‘ + G q = (N + M)BEZ 5.50
V o, reset opamp 1, reset bus 0, reset ( ) DE}_D ( )

5.4.1.3.- Ruido generado durante la fase de lectura

El esquema equivalente del sensor durante la fase de lectura que incluye las correspondientes
fuentes de ruido se ilustra en la Fig. 5.10. La capacidad Cp,,, que aparece es la correspondiente

al nodo del bus de linea. Las tres fuentes de ruido que aparecen son las siguientes:
- ruido térmico generado por la llave de acceso, caracterizado por el valor cuadratico
. —2
medio b, [
- ruido generado en el amplificador operacional, caracterizado por el valor cuadratico

medio opamp D, y que por aproximacion se considerard un ruido blanco limitado en
banda;
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- ruido presente en el bus de columna, caracterizado por el valor cuadratico medio
—2 . . , . ..
4., 0, ¥ que, igualmente, se considerard un ruido blanco limitado en banda.
Procedemos de forma similar a como en la Secc. 5.4.1.2: puesto que las tres fuentes de ruido

son incorreladas y de media cero, calculamos la contribucion de cada fuente de ruido a la
potencia de ruido referida a la salida al final de la fase de lectura y usamos superposicion.

5.4.1.3.1.- Potencia de ruido a la salida debido al transistor de acceso
—
R B}GC C D
y |
J_ M) IIc;
Cbus

Fig. 5.11: Modelo del sensor PPS durante la fze de lectura con las correspondientes fuen-
tes de ruido

Para simplificar el andlisis, y puesto que no afecta demasiado a los resultados obtenidos, igno-
ramos la presencia de la resistencia R,. El circuito equivalente para el analisis de esta seccion,

considerando la simplificacion sobre R, se muestra en la Fig. 5.12. Para hallar la potencia de
ruido referido a la salida calculamos en primer lugar la funcion de transferencia:

Vo(f) _ Cbus 1

= 51
V() Cf1+j]§f (5.51)
donde:

Af C
B = 1Sy

C f + Cbus + Cph
Al final de la fase de lectura, la potencia media de ruido referida a la salida vendra dada por:

00

2 I:Fbus{jz 1 §bus1]2
= 2kTR df = 2kTR. =—— 552
e E“"Z"“ ’ e, d J’1+(f/l3)2 ! te,u T (552
\Y%
: I Il
—2
B)acc Cbl:: ”Cf v

il f_ —
— +
Cpn opamp

Fig. 5.12: Modelo del sensor PPS durante la fase de lectura en el que se considera el ruido
introducido por la llave de acceso
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5.4.1.3.2.- Potencia de ruido a la salida debido al amplificador operacional y al ruido de
substrato

De nuevo, ignorando los efectos de R, y agrupando las dos fuentes de ruido en una sola, tal y

como se hizo en la Secc. 5.4.1.2.2, el circuito equivalente que modela el efecto de estas dos
fuentes de ruido durante la fase de lectura se ilustra en la Fig. 5.13.

El circuito es similar al de la seccidn anterior, por lo que la potencia media referida a la salida
al final de la fase de lectura generada por estas dos fuentes de ruido viene dada por:

B
—2 £ bus 1 Ebug??
5 = 2kTR _df = 2kTR Chretan 20 (5.53)
E‘ oot SDCfD_J;gH(f/B) s, D Nea

Fig. 5.13: Modelo del sensor PPS durante la fase de lectura en el que se considera el ruido
introducido por el opamp y por el substrato

5.4.1.3.3.- Ruido realimentado en el fotodiodo

Al final de la fase de lectura, las tres fuentes de ruido que aparecen en esta fase de operacion,
almacenan una componente de ruido en el fotodiodo en la capacidad Cy,,; que serd leida en la

siguiente lectura. Analicemos cémo contribuye a este ruido cada una de las fuentes.

Consideremos el esquema del circuito que modela los efectos de la llave de acceso (Fig. 5.14).

— 2
W
Y |
MW—14) Ic;
Cbus = Vo

H—

C
ph opamp

Fig. 5.14: Modelo del sensor PPS durante la fase de lectura para modelar el ruido realimentado a través
de la llave de acceso

I

Estamos interesados en el calculo de la potencia de ruido que qued6 almacenada en la capaci-
dad Cj,,; que se va a transferir a la salida al final de la fase de lectura. Considerando que el pro-

ducto ganancia-ancho de banda del amplificador es bastante bajo, el circuito de la Fig. 5.15
representa una aproximacion del circuito de la Fig. 5.14. La potencia de ruido que qued6 alma-
cenada en la anterior muestra, segin el circuito RC equivalente de la Fig. 5.15, tendra una
expresion:
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Fpus (0]

Esta componente de ruido debera afiadirse a la potencia de ruido total a la salida. Esta potencia
se transferira al nodo de salida segtin la expresion:

—2 _ kT [Fbqu
B/bus (t)qO, lect Cb Dcf |:|

lect Cbus

Respecto a las fuentes de ruido generadas por el amplificador operacional y por el ruido de

[va_cfm
J_Cbus

Con*Cy

e

Fig. 5.15: Modelo equivalente del sensor PPS durante la fase de lectura con la correspondiente fuentes
de ruido de la llave de acceso, considerando un producto ganancia-ancho de banda del opamp bajo

substrato, el circuito equivalente del sensor se ilustra en la Fig. 5.16. Para hallar la potencia de
ruido almacenada en la capacidad Cp,, debida a estas fuentes de ruido, en primer lugar calcula-

mos la funcion de transferencia:

. ph
v a7,
A

La potencia media de ruido almacenada en Cy, al final de la fase de lectura vendra dada por la
expresion:

N+ Mot B (/B
B/ — [l PhD d 0 —
()qlect 2 DDCf (Af)_él;Bl+(f/B)2 EBD
—arctani'%

_ DC > B B
= (N M
W O ay,)B

Este ruido se transferira a la salida al final de la fase de lectura, con lo que la expresion de la
potencia media de ruido a la salida sera:

3
—9 "
B}v (t)qo lect ggj % (N+M g'C};hD (Ai )2EB

B
arctan—D

5.4.2.- Analisis del ruido en los sensores APS por integracion de carga

En el Apéndice C se presenta el estudio del ruido para sistemas lineales e invariantes en el
tiempo. Sin embargo, en los sensores de imagen CMOS reales el circuito no es ni lineal ni
invariante en el tiempo, por lo que para analizar el ruido en estas condiciones es necesario el
desarrollo de una nueva metodologia y nuevos modelos para estimar adecuadamente el ruido
en estas arquitecturas [4].
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Fig. 5.16: Modelo del sensor PPS durante la fase de lectura en el que se considera el ruido
realimentado en Cy,,; por el ruido del opamp y del substrato

Analicemos el caso particular del sensor APS CMOS por integracion de carga mostrado en la
Fig. 5.17. Como se ha descrito en anteriores capitulos, la circuiteria puede dividirse a tres nive-
les: circuiteria a nivel de pixel, a nivel de columna y a nivel de sistema. El dispositivo fotosen-
sor que se va a considerar para el analisis del ruido es el fotodiodo. Cada pixel contiene,
ademas del fotodiodo, un transistor de reset M, un seguidor por fuente M, y un transistor de

acceso M. El circuito a nivel de columna incluye un transistor de polarizaciéon My que acta

como fuente de intensidad para el seguidor por fuente del pixel, una capacidad C;, un amplifi-
cador, y circuiteria afiadida para funciones de control. A nivel de sistema la circuiteria queda
reducida a un amplificador (denominado amplificador de salida), y a un multiplexor que per-

mite que el amplificador de salida sea compartido por todas las columnas.

Hay dos sefales de control conectadas a cada pixel: Word y Reset. Estas senales digitales divi-
den el funcionamiento del pixel en tres fases u operaciones: fase de reset, de integracion y de
lectura. El sensor se resetea y se lee por filas. Al final de la fase de integracion, los valores de
los pixeles de una fila se leen y almacenan en las capacidades C,;, situadas a nivel de columna.
Una vez realizado el volcado de los datos de la fila sobre estas capacidades, la fila de pixeles se
resetea, y los valores almacenados en las capacidades C; se transfieren secuencialmente al
amplificador de salida haciendo uso del multiplexor.

Pixel (i,j) I Circuiteria de columna | Amplificador de
| | Salida
| |
! |
! |
reseti—”:M1 | |
A M, : :
I - | Word i columna j |
ﬁ = — —|= Jl ! | salida
L NI —
| I |
|
[

Fig. 5.17: Fotodido APS CMOS
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Estamos interesados en el calculo del ruido rms en tension referido a la entrada en el nodo V.

Para calcularlo, de forma similar a como se ha procedido en la seccion anterior, se calculan las
potencias de ruido referidas al nodo de salida durante cada fase de operacién, y una vez calcu-
ladas se transfieren al nodo de entrada haciendo uso de la funcidn de transferencia del circuito.
La potencia de ruido total sera la suma de todas las contribuciones. El ruido generado durante
la fase de lectura se calcula directamente en el nodo de salida, mientras que el ruido generado
durante las fases de integracion y de reset se muestrean sobre C,; y luego se transfieren a la

salida durante la fase de lectura.

En el andlisis del ruido durante cada fase de operacion se presta especial atencién a la circui-
teria a nivel de pixel. Esto queda justificado por el hecho de que en los sensores CMOS tipicos
la circuiteria a nivel de pixel es la que genera la mayor parte de la potencia del ruido.

Por las mismas razones que las expuestas en el andlisis de los sensores PPS, en primera aproxi-
macion despreciamos los efectos del ruido flicker y centramos el anélisis de los ruidos térmico
y de disparo generados en el sensor en cada una de las fases. Resulta interesante el andlisis del
ruido flicker expuesto por Hui Tian en [4], por lo que recomendamos su consulta.

Respecto trabajos anteriores realizados respecto al ruido de disparo y térmico [10],[11],[12]
muestran que en condiciones de baja iluminacion las fuentes de ruido dominantes son las de
ruido térmico y de disparo generadas por los transistores de reset y de lectura, mientras que en
condiciones de iluminacion alta es dominante la el ruido de disparo generado por el fotodiodo.
La potencia de ruido debido al transistor de reset, el cual es muestreado al final de la fase de
reset, se acota normalmente por la conocida expresion k7/C. Sin embargo, experimentos
recientes [13],[14] demuestran que el ruido de reset para la estructura de la Fig. 5.17 es signifi-
cativamente menor que la cota £7/C.

Otro factor a tener en cuenta en el analisis a realizar es el hecho de que en el estudio del ruido
de disparo generado por el fotodiodo se asume que la relacion entre carga e intensidad es
lineal. A medida que las fuentes de alimentacion se reducen con el escalado de las tecnologias,
esta relacion se hace cada vez menos lineal [4].

En esta seccion se presenta un analisis detallado y riguroso del ruido térmico y de disparo para
el sensor APS de la Fig. 5.17. Este analisis, llevado a cabo por Hui Tian en [4] tiene en cuenta
los factores sobre el ruido de reset y la no linealidad de la capacidad del fotodiodo antes men-
cionados. El andlisis del ruido de reset se basa en que durante la fase de reset el transistor de
reset opera la mayor parte del tiempo en la region subumbral, y en que el estado estacionario
no se alcanza, al cumplirse que el tiempo de establecimiento del circuito es varias veces mayor
que el tiempo de reset tipico en los sensores APS. Para calcular la potencia de ruido generada
durante la fase de reset se considera un modelo de circuito variante en el tiempo, y se lleva a
cabo un andlisis del ruido en el dominio temporal, usando un modelo del transistor MOS en la
region subumbral [15]. También se lleva a cabo un andlisis del ruido de disparo generado en el
fotodiodo que considera el efecto de las no linealidades de la relacidon entre carga y tension en
este dispositivo. Este andlisis se lleva a cabo utilizando un modelo de circuito variante en el
tiempo.

5.4.2.1.- Ruido generado durante la fase de reset

En el esquema general de reset en los sensores en tiempo discreto la capacidad de integracion
del dispositivo fotosensor se resetea a través de un transistor pMOS, como se muestra en la Fig.
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5.18(a). La capacidad se carga a través de la resistencia de canal del MOS (R_;,), por lo que el
circuito equivalente consiste en una capacidad (capacidad de integracion C,;) en serie con una
resistencia (Fig. 5.18(b)).

(a) Vieset (b) transistor

NN
// \/\/\/\/RCh/'

reset—o| \____/ c

Vv —_—— “int Von
ph v p

reset ——

T
=

Fig. 5.18: (a) Circuito de reset del fotosensor; y (b) esquema equivalente

En el Apéndice C se lleva a cabo el andlisis del circuito RC de la Fig. 5.18(b). La potencia media
de salida viene dada por la expresion (C.9):

—2 kT
B% = — 5.54
n E‘reset C ( )

Esta expresion coincidira con la potencia de ruido que introduce el transistor de reset.

A diferencia de este esquema de reset, en el de la Fig. 5.17 el reset de la capacidad de integra-
cion se lleva a cabo a través de una transistor nMOS. Las ventajas y desventajas son presenta-
das a lo largo de esta seccion.

En el esquema de la Fig. 5.17, durante la fase de reset la puerta del transistor de reset M; se
polariza a un nivel de tension alto, tipicamente a V 44. Al comienzo de esta fase M estard ope-

rando en inversion fuerte o en la region subumbral, dependiendo de la tensidon en el fotodiodo
al final de la fase de integracion. Si la tension del fotodiodo es suficientemente baja, M; ope-

rara inicialmente en inversion fuerte, y en un corto instante de tiempo entrara en la region
subumbral en la que permanecera durante el resto de la fase de reset.

El modelo de circuito durante la fase de reset, incluyendo las correspondientes fuentes de
ruido, se ilustra en la Fig. 5.19. I, e I, son las corrientes fotogenerada y oscura respectiva-

mente del fotodiodo; /,(?) es la corriente del transistor M1; iy(#) son las variaciones de la

. . . . =2 . . .
corriente de M debidas a la presencia de la fuente de ruido; e [i [ caracteriza el ruido de dis-
paro generado en el fotodiodo por las corrientes oscura y fotogenerada. La psd de esta fuente
de ruido vendré dada por:

S1S(f) = ZQ(Iph 1 yark) (5.55)

Si el tiempo de reset ¢, es mayor que el tiempo de establecimiento #,,,;, (tiempo necesario para
que la intensidad /, iguale a la corriente ,,,+14,,), entonces se alcanza el estado estacionario.

En tal caso pueden aplicarse los métodos de andlisis convencionales de ruido, mediante los
cuales la potencia de ruido generado durante la fase de reset en el nodo V), tiene una expre-

sion:
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Vreset
//

l Ly(®+ig(t)

reseti—”:M1

Con <i(v>
— Iph_'—Idark

Fig. 5.19: Modelo de APS en tiempo discreto durante la fase de reset
BTZd — +°°2q(1ph +Idark) 1
n reset

—oo 2 C
(&mi * &mp1)” 1 + %nf—phg
m1 ¥ &mp1
donde g,,,; ¥ g5 son las transconductancias de M en la region subumbral, y el factor 2 apa-

de (5.56)

rece por el hecho de que en el estado estacionario Iy = 1,14, Desarrollando la expresion
5.56 se obtiene:

> I, +1
reset Cph(gml+gmbl)
Puesto que en la region subumbral: /7, = ]iq]—w(gm1 +g,1) sellega a la expresion:
@iq = X (5.58)
reset Cph

que coincide con la cota del ruido de reset tipica.

Este resultado se alcanza suponiendo que se alcanza el estado estacionario durante la fase de
reset. Ocurre que, por lo general, el tiempo de establecimiento es, en condiciones normales de
iluminacion, varias veces mayor que lms, mientras que los tiempos tipicos de reset estan en
torno a varios microsegundos [4]. Por lo tanto, en general, el estado estacionario no se alcanza
durante la fase de reset, lo que obliga a analizar el ruido en el dominio del tiempo.

Para llevar a cabo este andlisis se parte de la aplicacion de la ley de Kirchoff en intensidades en
el nodo V,;:

d _ ]d(t)+in(t)_lph_ldark
o pu(D) = SUIMO)

donde: i () = i,(t) +i,(t) esla componente de ruido de disparo y V p,(¢) la tension en el

(5.59)

fotodiodo, que admite una descomposicion en una componente no ruidosa V » () mas una
componente de ruido v, (¢):

Vp(t) = Vph(t) +v, (1) (5.60)
Es decir, la ecuacion 5.59 puede escribirse como:

%( V() +9,(1) = L) *iy(8) =T i = Ldark

o) (5.61)
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La capacidad C,, funcion de Vpy(t), podra aproximarse segun la relacion:
ﬂjC

La intensidad /,(?) serd igualmente funcion de Vpg(t), por lo que linealizamos esta intensidad
en torno a ¥, (1):

L, () =1,(V (1)) —g(t)v,(?) (5.63)
donde g(t) = —dI,/(dt).

Considerando, ademas de esta linealizacion, que la capacidad C,,, durante la fase de reset varia
muy poco, y que, por lo tanto puede considerarse Cph(VPH(t)) = Cph(Vph(t)) , la compo-
nente de ruido de la ecuacion 5.61 queda:

() = CoplV (0 S0, (1) + £ (1), (1) (5.64)

Esta expresion es una ecuacion diferencial lineal de primer orden. La solucion de la misma en
t=t,, es decir, al final de la fase de reset, viene dada por:

tg(1,)

v (1) _IC h(T) pt ot AL Dt (5.65)

Para el caso en el que la funcion autocorrelacion del ruido sea una funcion & (que es el caso de
los ruidos de disparo y térmico), la ecuacion 5.65 nos lleva a:

B/_nz(l‘r) - _2 Iy g( )
|:‘reset Ichh(T) I

donde R(T) es la psd de la fuente de ruido.

dr At (5.66)

De la ecuacion 5.66 puede comprobarse que la contribucion del ruido una vez que el transistor
opera en la region subumbral es extremadamente pequefia, y por lo tanto puede ignorarse, al
igual que también puede ignorarse el ruido de disparo asociado a las corrientes 1,1,

puesto que estas corrientes son mucho menores que la corriente del transistor de reset /; [4].

Bajo estas simplificaciones, R(T) = 2q/,(1), y considerando C, constante, se llega a la

expresion:
—2 1 k7 O 5 O
9]  =iilg- 5 (5.67)
|:Leset 2Cph|:] (t _tl _5)2D
donde:
U.C
1,(0) (5.65)

es el tiempo térmico, es decir, el tiempo necesario para cargar la capacidad del fotodiodo a una
tension Uy usando una corriente /4(0); y t1 es el momento en el cual el transistor de reset para
de estar por encima del umbral a estar por debajo, es decir, el tiempo que el transistor permanece
en saturacion.
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De la ecuacion 5.67 se deriva que el valor cuadratico medio del ruido generado durante la fase

de reset esta acotado por L AT .
2C,,

5.4.2.2.- Imagen residual generada por un reset incompleto
Se ha demostrado que el ruido de reset esta acotado, para el esquema de reset estudiado, por la

1 kT
cantldadEE—— Ocurre que esta cota se alcanza a expensas de que aparece en el sensor una

imagen re51dua1. Puesto que no se alcanza el estado estacionario, la tension al final de la fase
de reset sera funcion de la tension en el fotodiodo al comienzo de esta fase, generdndose por lo
tanto un residuo en la imagen.

La componente residual inducida por el reset incompleto puede eliminarse utilizando como
transistor de reset un pMOS, o sobrecargando la puerta del transistor de reset. En ambos casos
el transistor opera en la region lineal durante la fase de reset, con lo que la tensién final en la

capacidad de integracion sera V,,,,, independientemente de la tension inicial en el fotodiodo,

por lo que la imagen residual es eliminada. Sin embargo, si se recurre a alguna de estas dos téc-

. . . . . L kT
nicas, el ruido de reset se incrementa significativamente hasta la cota tipica de o
ph

5.4.2.3.- Ruido durante la fase de integracion

Durante la fase de integracion resulta dominante el ruido de disparo generado por las corrientes
oscura (I4,,) y fotogenerada (Z,;,). La psd de este ruido vendra dada por:

S1S(f) = 26]([1;11 1 k) (5.69)

Partiendo de la ecuacién 5.61 y considerando que el transistor de reset esta apagado, y asu-
miendo que C,;, permanece constante durante toda la fase de integracion, la potencia media de

ruido al final de la fase de integracion puede calcularse segun los medios analiticos convencio-
nales, llegandose a una expresion:

3, ], quph L) (5.70)

int
ph
Este resultado se alcanza considerando la capacidad de integracion C,, constante. Ocurre que

Cp, es funcioén de la tension aplicada, y puede variar significativamente durante la fase de inte-
gracion. Es necesario, por lo tanto, llevar a cabo un analisis del circuito en esta fase de opera-

cion en el dominio del tiempo.

Recordando la ecuacion 5.64, y considerando la capacidad C,;, como funcion de la tension
aplicada, puede escribirse:

i,(1) = Cph(Vph(t))%vn(t)+gc(t)vn(t) (5.71)
donde:

_ 1 rd
gc(t) = _Wuj—tcph(yph(f))g([ph+[dark) (5.72)

es la conductancia de la capacidad variable.
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La ecuacion 5.71 es una ecuacion diferencial lineal de primer orden, de la que puede extraerse
la expresion del valor cuadratico medio del ruido al final de la fase de integracion:
zntD d 0 1

—2
|:i}n (tint)qim =
Lint =201, +1, )
1 ph darkI v, ,G ), 7 h(T))III o (5.73)
= q(]ph+ldark)I— e p p P dT
2Cph(Vph(T))

Si consideramos ahora la simplificacion de unidn pn abrupta, entonces la dependencia entre

Cpn ¥ Vpy viene dada por:

v .0
ConV (1)) = C (7 ,(0)) /V’:h((—t)):((g (5.74)

donde @ es el potencial de contacto de la uniéon y V,,(0) la tension en C,, el comienzo de la
fase de integracion.

Partiendo de nuevo de la ecuacion 5.61, y considerando los términos en ausencia de ruido,
puede escribirse para la fase de integracion:

d h +1 dark

—V . (t) = £ (5.75)
dr Ph Con(V pi (1))

La ecuacion 5.75 permite la resolucion de la ecuacion 5.73:

Q(]ph ]dark) _ 1 [ph+[dark 2
T ], [ C(V ,1(0)) } E[l Z(Vph(O)+<P)Cph(Vph(0)>t""’} 670

5.4.2.4.- Ruido generado durante la fase de lectura

Durante la fase de lectura, el ruido predominante es el térmico y flicker generado por los tran-
sistores M, y M3, asi como por los circuitos a nivel de columna y de sistema. Ignorando el ruido

introducido por las circuiterias a nivel de columna (excepto la contribucién de My) y de sistema,

pues son muy pequefias en comparacion con las demas componentes, el ruido de lectura puede
calcularse segin el modelo de pequena senal de la Fig. 5.20. En esta figura,

—2 —2 —2 . . .
Gy, (OO, 0,4 (O)Hy O, (#)Uson las fuentes de ruido térmico asociadas a My, M3y My
respectivamente, g, es la transconductancia de M,, g43 es la conductancia de canal de M3, y
C, es la capacidad a nivel de columna, incluida la capacidad parasita del bus de columna. Asu-

miendo estado estacionario, lo cual esta bien justificado durante la fase de lectura, puede de-
mostrarse facilmente que las componentes de ruido referido al bus de columna debido a M,, M3

y M, vienen dadas respectivamente por [4]:



112

—2 2kT 1
O, (0= 5=
M2 3C01 +gm2/gd3
—2 kT 1
O, (0= =0
w3 (DU =7 0l . 1D (5.77)

—2
Dy (0= 5=g +
M4 3 Co m4$ 2,3

Estas ecuaciones muestran que diferentes fuentes de ruido estan asociadas con diferentes anchos
de banda, y por lo tanto tienen diferentes efectos sobre el ruido referido al bus de columna.

<yut)>

Fig. 5.20: Esquema del circuito de peque_ﬁa senal del APS en tiempo discreto durante la fase de lectura

5.5.- TECNICAS DE REDUCCION DEL RUIDO TEMPORAL

En la Secc. 5.1.1 se describe, grosso modo, cémo reducir el ruido temporal generado por las
fuentes de alimentacion, las interferencias, y por acoplamiento. En la Secc. 5.4 se han pro-
puesto modelos eléctricos para llegar a definir la densidad espectral de potencia de las fuentes
de ruido intrinsecas (ruido térmico, de disparo y flicker). Conocidas estas expresiones, en esta
seccidn analizamos qué medidas se pueden tomar para minimizar esta potencia.

Ademas de las fuentes de ruido intrisecas, queda por analizar cémo llevar a cabo la reduccion
del ruido para la arquitectura APS CMOS por integracioén de carga. En esta arquitectura, se han
de analizar de forma independiente las fases de reset, integracion y lectura. Durante la fase de
integracion, la fuente de ruido dominante es el ruido de disparo que aparece en el dispositivo
fotosensor, por lo que no podemos hacer practicamente nada al respecto para su reduccion. En
la fase de lectura, la arquitectura del sensor estd compuesta por el buffer de salida del pixel y la
capacidad que aparece en el nodo del bus de columna, por lo que las medidas a tomar para la
reduccién del ruido serdn las mismas que para cualquier circuito analogico similar, resultando
un analisis sencillo. La reduccion del ruido de reset es la mas compleja de analizar, pues el
comportamiento de esta fase dependerd fuertemente del valor de tension inicial en la capacidad
de integracion. En esta seccion abordamos el andlisis de estructuras que consiguen la reduc-
cion del ruido de reset sin deteriorar otras caracteristicas del sensor.

5.5.1.- Reduccion del ruido intrinseco

Para ver como podemos minimizar la densidad espectral de potencia consideremos la potencia
total de ruido intrinseco en un dispositivo como la suma de las componentes térmica, de dis-
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paro y flicker, cuyas densidades espectrales de potencia vienen dadas por las ecuaciones 5.13,
5.15, y 5.18 respectivamente:

5,0 =% of (5.78)
$,(f) =240, 0Of (5.79)
1,0 = KU ) B (5.80

|I’l
donde /; es la corriente que determina el ruido de disparo, e /la que determina el ruido flicker.

La expresion del ruido flicker resulta valida para el rango de frecuencias de operacion normal
en los sensores de imagen.

Atendiendo a las ecuaciones 5.78, 5.79, y 5.80 podemos destacar tres factores importantes que
determinan la potencia de ruido total en el dispositivo:

- La corriente que atraviesa el dispositivo;

- Las constantes que aparecen en las expresiones, las cuales vienen determinadas por las carac-
teristicas tecnologicas del material sobre el que se implementa el dispositivo, asi como de las
propiedades geométricas del mismo;

- El rango de frecuencias en el que trabaje el dispositivo, que determinard la potencia total de
ruido en el dispositivo.

Respecto a las corrientes, como medida a tomar para la reduccion de la potencia de ruido,
parece logico a priori minimizarlas. Si particularizamos las psds para el caso de un fotodiodo,
ocurre que:

[s = Iph+1dark
I =140

Minimizar la corriente fotogenerada 7, carece de sentido, puesto que como se ha comentado

en anteriores secciones, la relacion sefial a ruido, que es el pardmetro que realmente determina
la calidad del sensor, se degrada con la reduccién de esta componente de corriente. La unica
medida que parece 16gico tomar es la reduccion de la corriente oscura /. Esta corriente

depende de los pardmetros tecnologicos del dispositivo, en particular de las concentraciones de
dopado de las regiones p y n con las que se implementa el fotodiodo. Como medida a tomar
para la minimizacion de la corriente oscura, se puede optar por la eleccion de la uniéon pn den-
tro de las disponibles en la tecnologia cuyos niveles de dopado favorezcan la reduccion de esta
corriente.

Los coeficientes R y K, y los exponentes ¢ y n depende también de los pardametros tecnologi-
cos del dispositivo implementado, por lo que cabe una discusion similar a la llevada respecto a
la corriente oscura.

Respecto al rango frecuencial, una medida de caracter general a tomar es la limitacion en
banda del sistema mediante el uso de filtros paso de banda. Con esta medida, la potencia de
ruido total serd resultado de integrar la psd total s6lo en el ancho de banda considerado. Esto
favorece de forma particular a la reduccion del ruido flicker, cuya principal contribucion se
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encuentra en las frecuencias cercanas al cero. En posteriores secciones se describe el algoritmo
CDS (Correlated Double Sampling) para la eliminacion de la componente de ruido de patrén
fijo. Este algoritmo implementa un filtrado paso de alta que favorecera de forma indirecta a la
reduccion del ruido a baja frecuencia.

En resumen, las psds de los ruidos intrinsecos de un dispositivo estdn fuertemente ligadas a los
parametros tecnologicos del mismo, por lo que no existen medidas de caracter general que se
puedan tomar para la minimizacidn de estas potencias.

Ocurre que, en general, en los sensores de imagen existen componentes de ruido mas impor-
tantes, como son el ruido generado durante la fase de reset!’ y el ruido de patrén fijo, por lo
que el disefio del circuito suele centrarse en la minimizacion de estas componentes. Del ruido
generado durante la fase de reset nos ocupamos en la siguiente seccion, mientras que el ruido
de patrdn fijo se trata un poco mas adelante, al ser éste una componente de ruido espacial, y no

temporal.

5.5.2.- Reduccion del ruido de reset en los sensores APS CMOS por integracion de carga

Presentamos a continuacion diversas técnicas para la reduccion de reset que pretenden minimi-
zar la cota de este ruido sin generar una imagen residual, principal inconveniente del esquema
de reset propuesto en la Secc. 5.4.2.1.

5.5.2.1.- Técnica “pseudo-flash”
Para conseguir que la cota de reset se mantenga en k7/2C,, sin que se genere imagen residual

en [4] se propone el esquema de reset ilustrado en la Fig. 5.21, denominado reset pseudo-flash.
En este esquema el drenador del transistor de reset se conecta a la sefial Reset_Dr. Como se
muestra en el diagrama de tiempos (Fig. 5.21(b)), la sehal Reset_Dr cae a una tension baja, por
ejemplo a tierra, al comienzo de la fase de reset, con lo que se producira una descarga rapida
del residuo de carga que hubiese quedado en la capacidad de integracion al final de la fase de
integracion. Al mismo tiempo, el ruido de reset no se incrementa al realizarse el reset a través
de un transistor nMOS, por lo que la cota se mantiene en k7/2C,,,.

Reset_Dr Vv
— dd

I_I Word i

fase de integracion

T

reset i _||j M,
VoM,

select—l M; Bit |

Reset i

Reset_Dr

Lo

1

Fig. 5.21: (a) Esquema de APS en tiempo discreto y (b) diagrama de tiempos para la reduccion del ruido
de reset

5.5.2.2.- Reset a través de una llave pMOS y una carga logaritmica

La Fig. 5.22 [16] muestra el esquema de la circuiteria a nivel de pixel y a nivel de columna pro-
puesta en para conseguir la reduccion del ruido de reset sin generar una imagen residual. El

10.  Este ruido aparece en los sensores APS por integracion de carga
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principio de operacion es bastante parecido al reset pseudo-flash. Inicialmente, la sefial HTS
esta a nivel bajo, por lo que Mg« conecta los drenadores de los transistores del pixel Mgg y

Mg @ Vyq. Cuando HTS pasa a nivel alto, Mgy, se corta y Mg, conduce corriente, permi-
tiendo que la tension del drenador de M, caiga una tension V por debajo de V4. La refe-
rencia inicial de tension en el nodo ¥, al comienzo de la fase de reset sera Vy4-Vr, sea cual

sea la tension en la capacidad de integracion al final de la fase de integracion. Cuando HTS
vuelve a nivel bajo, el pixel se resetea segiin el comportamiento descrito en la Secc. 5.4.2.1.
Por lo tanto, puesto que el potencial inicial es siempre el mismo, sea cual sea la tension al
comienzo de la fase de reset, el nivel de reset alcanza el mismo potencial, eliminando la ima-
gen residual que se genera con el esquema basico.

—_— — — — — = = —

~N
|/ Vad \
| I
| HTs—c| |
_______ M
7/ \ I short Mdrop |
‘ reset
| A| Mt ] SHS - :
My || g L
| , To, !
! Iph lect | 3 SHR — | circuiteria a nivel de
| selec —I Mg ' | 2 1> columna
| = o - |
\ - Y | L |
circuiteria a nivel de pixel |
| Vout |
|
| Mload |_ LN |
N == !

—_—— —_— —_ —_ —_ — —

Fig. 5.22: Esquema de APS en tiempo discreto para la reduccion del ruido de reset propuesta en [16]

5.5.2.3.- Técnica de reset activo

La técnica de reset activo reduce el ruido de reset sin afadir carga residual. Esta técnica usa li-
mitacion en banda y capacidades de realimentacion para reducir el ruido. Veamos como opera
el pixel con reset activo.

La forma general de un pixel APS con reset activo se muestra en la Fig. 5.23 [17]. Consiste en
dos circuitos independientes, un circuito de lectura y un circuito de reset. El circuito de lectura
consiste en dos transistores NMOS M, y M3, y el circuito de reset consiste en tres transistores
NMOS, M;, M5y My, y un amplificador. Las formas de onda del circuito de reset se muestran
en la Fig. 5.24.
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Fig. 5.23: APS CMOS con reset activo
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Fig. 5.24: Diagrama de tiempos del algoritmo de reset activo

La descripcion del funcionamiento de la circuiteria de reset es la siguiente. Justo antes del ins-
tante 7; la sefial V. se activa durante un corto intervalo de tiempo, fijando la tension V,, a tierra.
En el instante 7; la sefial V, se colocaa Vg4, con lo que el transistor M5 se enciende. En el mismo
instante, la sefial de control V.. comienza a crecer lentamente, partiendo de la tension cero, hasta
alcanzar el valor max(V,) en el instante #,. En el momento en el que la tension V), excede a la
tension V), la salida del amplificador se dispara y enciende M;. En el momento en el que M;
se enciende, la tension V,,, seguira a la tension V). hasta que ésta deje de crecer en 7,. En 7 la
sefial de control ¥, disminuye bruscamente unos cuantos milivoltios. Esto provocara que la sa-
lida del amplificador baje bruscamente y corte al transistor M. La tension V,,;, disminuira una
pequefia cantidad debido a la inyeccidn de los portadores del canal en la capacidad de integra-
cidn, pero esta disminucion serd menor que el salto de V., por lo que la salida del amplificador
mantendra M, cortado. En el instante 73 la sefial de control V, pasa a nivel bajo, cortando al tran-
sistor M. La tension V,,;, disminuira una cierta cantidad, que dependera unicamente de la capa-
cidad de solapamiento entre los nodos de puerta y fuente del transistor M.

En [17] se presenta un analisis completo del circuito, en el que se incluyen las expresiones para
la carga residual, asi los modelos de pequefia sefial del circuito en cada fase de operacion. En el
analisis del ruido de reset llevado a cabo en este estudio, mediante la apropiada seleccion de la
ganancia del amplificador de reset, g,/ g, , de la capacidad de solape de M, Cp y de las ca-
pacidades que limitan de la banda, C;; y C)», el ruido de pixel puede hacerse mucho menor que
kT/C. Esta reduccion del ruido de reset se consigue cortando M, limitando en banda el ampli-
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ficador de reset, y controlando el lazo del reset a través del divisor capacitivo. Eligiendo los pa-
rametros de forma adecuada se consigue una reduccion del ruido de reset equivalente a
kT/(18C).

5.6.- RUIDO ESPACIAL EN LOS SENSORES APS CMOS EN TIEMPO DISCRETO

Como se ha comentado en la Secc. 5.1.2, el ruido espacial tiene como origen las variaciones en
los parametros tecnologicos entre dispositivos, introducidas de forma inevitable por el proceso
de fabricacion. Para modelar estas variaciones se expresa la relacion entre el valor del pixel de
la imagen final capturada (V; ;) y la intensidad luminosa incidente (L) como (ecuacién 5.2):

2
Vl.,j(L) = (ay +Acx0|i j) +(ay +Acx1|i j)L +(a, +Acx2|i j)L + ... (5.81)

Pretendemos ver como dependen los parametros que aparecen en esta ecuacion con la arquitec-
tura del sensor, asi como un método para caracterizar las desviaciones tipicas de los parametros
en funcion de las caracteristicas de los dispositivos y la distancia entre ellos. Por simplicidad, y
puesto que el desarrollo es extrapolable para los demas términos, vamos a ocuparnos del ruido
de patrén fijo, que coincide con el término de orden cero de la ecuacion 5.81.

Para un nivel de intensidad luminoso nulo, el valor del pixel en la imagen final capturada tiene
una expresion:

Vv, ;(L=0) = aj +Acx0i ; (5.82)
donde a,, es el valor nominal del valor de salida para L=0, y Ad, una variable estadistica
LJ

que modela la desviacion tipica que define al ruido de patron fijo.

El parametro Aa, puede descomponerse de forma que exprese la dependencia con la jerar-
LJ

quia de la arquitectura. Haciendo uso de esta jerarquizacion, podemos escribir:
AGO,-,J- = Aa, + A, +Aa, (5.83)

i . i j
Mpixel columna sistema

Aa,

o es la componente de FPN a nivel de pixel, es decir, caracteriza la desviacion
1, ]

pixel

tipica de la salida del pixel debido a las diferencias paramétricas entre pixeles, es decir, intro-

ducida por las diferencias paramétricas entre las circuiterias a nivel de pixel; Aa, es
Heolumna

la componente de FPN a nivel de columna, y se genera por las desviaciones de los parametros

entre la circuiteria a nivel de columna, por lo que, puesto que todos los pixeles de una misma

columna comparten la circuiteria a nivel de columna, no dependera del subindice j; y

Aa, serd la componente de FPN a nivel de columna, es decir, caracteriza la desvia-
sistema

cion tipica respecto del valor nominal que introduce la circuiteria a nivel de sistema, y que por
tanto serd igual para todos los pixeles del sensor.

La principal contribucion al FPN a cada nivel esta determinada por las diferencias entre las
ganancias de los amplificadores. Por ejemplo, en los sensores APS, el hecho de que incorporen
un amplificador a nivel de pixel implica que la componente de FPN a nivel de pixel sea consi-
derable (problema que no presentaran los sensores PPS).

La componente de FPN a nivel de pixel tiene una distribucion aleatoria espacialmente uni-
forme a lo largo de toda la matriz. Si consideramos una matriz de 10x10 pixeles en la que solo
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consideramos esta componente, la salida del pixel a excitacion luminosa nula, se vera distor-
sionada de la forma que ilustra la Fig. 5.25(a). La distorsion de la imagen que introduce la
componente de FPN a nivel de columna, como se ilustra en la Fig. 5.25(b), tendré una distribu-
cioén por columnas, pues todos los pixeles de una misma columna compartiran la misma des-
viacion; mientras que la Fig. 5.25(c) ilustra la variacion de la imagen ante la componente de
FPN a nivel de sistema.

(a) (®) ©

Fig. 5.25: Representacion del ruido espacial introducido sobre una imagen oscura (L=0) por las compo-
nentes de FPN (a) a nivel de pixel; (b) a nivel de columna; y (c) a nivel de sistema

Atendiendo a la ecuacion 5.83, se observa la importancia del nivel jerarquico en el cual llevar a
cabo la correccion del ruido de patrén fijo. Tendremos tres posibilidades:

- Corregir el FPN a nivel de sistema, es decir, introducir la circuiteria de correccion del FPN de
forma que sea compartida por todos los pixeles. Con esta opcioén la lectura diferencial pro-
puesta en la Secc. 5.1.2 se lleva a cabo a nivel de sistema, por lo que s6lo estaremos eliminando
la componente de FPN a nivel de sistema. El FPN vendra caracterizado por una desviacion
tipica:

Aa,

L diff L sistema L pixel Heolumna

La distorsion de la imagen final sera suma de las distorsiones ilustradas en las Fig. 5.25(a) y

(b).

- Corregir el FPN a nivel de columna, es decir, introducir la circuiteria de correccion del FPN a
nivel de columna. En este caso el FPN estara generado por las desviaciones paramétricas entre
las circuiterias a nivel de columna:

0 0
Aoy, = Ao, —-[Aa, +Aa +A0(O| _ O = A, (5.85)
LI\ dify LA b pixel columna sistemd ] Heolumna
La distorsion de la sefial tendra la forma ilustrada en la Fig. 5.25(b).
- Corregir el FPN a nivel de pixel, en cuyo caso se elimina por completo el FPN:
0 0
Ao, = Ao, —-MAa, +Ad +A0(0| _ g=20 (5.86)
bIldiff Lo b pixel Ol olumna sistemd ]

La dispersion de los parametros que definen a un componente electronico se conoce como des-
apareamiento (“missmatch”), y los efectos de esta dispersion se conocen como efectos de des-
apareamiento.Un modelo bastante extendido para el modelado de los efectos de
desapareamiento es el descrito por Pelgrom ez al. en [18]. De acuerdo con este trabajo, las pro-
piedades de apareamiento para dos transistores MOS disenados de idéntica forma pueden des-
cribirse en términos de tres variables aleatorias estadisticamente independientes y de media
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cero. Estas variables aleatorias definen la desviacion tipica de tres parametros del modelo de
gran sefial de primer orden del transistor MOS. En particular, dada la expresion de la corriente
de un transistor MOS en inversion fuerte, operando en la region de saturacion:

I=B(Vgs=V7) (1=AV )

Vi = VTO +Y(JVspt @ «/(PTB)

los parametros [3', V', y Y' para un segundo transistor idéntico al primero se modelan como:
o

B =pB+APB
Vip =Vr *A&Vy (5.88)

o

(5.87)

Y = y+Ay
donde AB, AV, , Ay son tres variables estadisticas de media cero, y cuyas desviaciones tipicas
o

dependen del area de canal del dispositivo y de la distancia D entre los dos dispositivos de la
siguiente manera:

2
o*(AV, ) = r, +S7, D
To WL 14

To
2

2000y = Ay 2 (5.89)
o (Ay) = WZ +8,D
SRR _
O 0p0 = WL B +85D
donde 3 viene dada por:
_ HoC"oxVV
B=—="7

W y L son el ancho y largo del transistor respectivamente, y los coeficientes 4; y S; (donde por

i se entiende a cada una de las variables) son coeficientes de proporcionalidad. Como puede
observarse, la varianza de cada parametro contiene dos términos. El primero de ellos, inversa-
mente proporcional al area de canal del dispositivo, modela el fendmeno aleatorio conocido
como correlacion de corta distancia (short-correlation-distance) en el proceso de fabricacion
(ruido espacial blanco); mientras que el segundo de los términos da muestras de variaciones no
aleatorias de los parametros en el proceso de fabricacion en la oblea semiconductora, normal-
mente en distribucién circular en torno al centro de la oblea. Puesto que la localizacién y orien-
tacion de la oblea es en general desconocida para el disefiador, esa variaciéon puede modelarse
como un proceso estotastico, como se hace en las ecuaciones 5.89. Excepto para dispositivos
de 4rea muy grande separados una larga distancia, el término dependiente del area es clara-
mente dominante, y por lo tanto:

A7 4,
o)) = |77 +S; D~7-_—(1 +g,D°WL) (5.90)

donde i es cualquiera de las seis variables:\3,/3,, ABp/ Bp, AV, AVy Ay, Ayl, y
on op

N —
= | &,

=N
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Estas expresiones de la desviacion tipica de los parametros, junto con la estructura del ruido de
patrdn fijo en funcién de la arquitectura, conforman una base para el modelado y estimacion
del ruido de patron fijo en los sensores de imagen CMOS.

Como puede derivarse de la ecuacion 5.90, el ruido de patrén fijo serd especialmente critico en
la circuiteria a nivel de pixel, pues a este nivel la superficie disponible obliga a que los transis-
tores sean de dimensiones minimas, por lo que la varianza de los parametros segin el modelo
de Pelgrom se hard maxima.

En [19] se desarrolla un modelo estadistico para la estimacion del FPN en los sensores de ima-
gen, tanto para un sensor PPS como para un APS en tiempo discreto por integracion de carga.

5.7.- TECNICAS DE REDUCCION DEL RUIDO ESPACIAL

El andlisis del ruido espacial, como se comento en la Secc. 5.1.2, se centra basicamente en el
estudio del ruido de patron fijo, modelando los efectos del PRNU dentro de las no linealidades
de la ganancia del sistema. De igual manera, los algoritmos desarrollados para la reduccion del
ruido espacial se centran en la reduccion del FPN. De estos algoritmos nos encargamos a con-
tinuacion.

5.7.1.- ALGORITMOS PARA LA REDUCCION DEL FPN

5.7.1.1.- Muestreo diferencial a nivel de pixel

El esquema mas comun para la eliminacion del FPN consiste en llevar a cabo un muestreo di-
ferencial del valor de salida del dispositivo fotosensor. La Fig. 5.26 muestra el esquema de
muestreo diferencial a nivel de pixel. Consiste en llevar a cabo una doble lectura del valor de
salida del dispositivo fotosensor: una primera lectura del fotosensor para almacenar el valor de
tension de C,;, al final de la fase de integracion en la capacidad Cg; y una segunda lectura para
almacenar en la capacidad C, la tension en el nodo de sensado tras la fase de reset. Finalmente
se lleva a cabo la lectura diferencial de los dos valores almacenados. Puesto que los dos valores
son leidos por la misma circuiteria, cualquier desapareamiento y/o variacion en el proceso en la
circuiteria se cancela tras la lectura diferencial, por lo que el FPN se reduce bastante.

La técnica de llevar a cabo un muestreo diferencial en el que se restan los valores de la capaci-
dad de integracion al final de la fase de integracion y al final de la fase de reset se conoce como
correlacion por doble muestreo o CDS (Correlated Double Sampling), y es una de las técnicas
mas extendidas de reduccion del ruido de patrén fijo.

Vv

reset
reset
T Ve |
—

Fig. 5.26: Sensor con salida diferencial directa implementada a nivel de pixel



121 5.- Ruido en los Sensores de Imagen CMOS

Un ejemplo de implementacién del esquema y modo de operacion del pixel con salida diferen-
cial queda ilustrado en la Fig. 5.27 [20]. El elemento fotodetector se implementa en este ejemplo
con un diodo difusion n-substrato p.

El circuito de muestreo y retencion consiste en un interruptor de muestreo y un nodo de reten-
cion (nodo capacitivo). Los interruptores (M, y M3) actiian como obturadores electronicos para
controlar el tiempo de exposicion del pixel. Los nodos de retencion seran las puertas de los tran-
sistores en configuracion de seguidor por fuente (M4 y My). Puesto que la corriente residual aso-
ciada a la corriente inversa de la unién pn del drenador de los obturadores puede destruir la sefial
si la capacidad en la puerta del seguidor de tension es demasiado pequeiia, se afiaden dos capa-
cidades MOS (Mg y M) para incrementar la capacidad en estos nodos.

El interruptor de reset M; y los dos obturadores M, y M5 son dispositivos pmos, mientras que
los otros transistores de la celda son dispositivos nmos. Normalmente todos los transistores de
una misma celda tienen la misma polaridad para lograr un buen espaciado entre los pozos en el
layout del sensor. Sin embargo, si el transistor de reset fuese nmos, la tension de reset del foto-
diodo estaria a una tension umbral por debajo de la tension de alimentacion (V= Vg4- Vy,). La
tension umbral de los dispositivos nmos, incluido el efecto substrato, oscila entre 0.6 y 1 V (el
rango de variacion depende también en gran medida de la tecnologia utilizada). Esta caida de
tension serd una parte significativa del rango de variacion de tensiones si la tension de alimen-
tacion es de 3.3 V o menor. Por lo tanto, el uso de dispositivos pmos como transistor de reset y
como obturadores para evitar esta caida de tension resulta conveniente. De esta forma el rango
de variacion de tensiones se maximiza a cambio de un incremento en la superficie de implemen-
tacion del pixel.
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Fig. 5.27: Esquema de pixel con salida diferencial directa
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5.7.1.2.- Reduccion del FPN en los APS en modo corriente

En la Secc. 4.3.5 se ha descrito el sensor APS en modo corriente. El esquema de un pixel en
modo corriente se ilustra en la Fig. 5.28. La forma de implementar la técnica CDS en los sen-
sores en modo corriente consiste en llevar a cabo la operacion:

[diff = [rst_lsig (5.91)
Con esto conseguimos reducir el error de offset, y se consigue reducir en gran medida el ruido
espacial para imagenes oscuras. Sin embargo, los sensores en modo corriente resultan especial-
mente sensibles a las desviaciones de los parametros tecnologicos de los transistores del pixel,
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por lo que la técnica CDS no se implementa correctamente para niveles de iluminacion altos
(corrientes de salida pequefias).

Es decir, para esta configuracion la implementacion de la técnica CDS funciona bien para ima-
genes oscuras, mientras que para sefales de iluminacion alta las diferencias paramétricas ([3,
Vr,...) de los transistores provocan un error importante (PRNU elevado) para imagenes brillan-
tes.

~ Vad

rst M T
4
_G| select

row —c| M, ot
Vrst

Fig. 5.28: Esquema de pixel en modo corriente

El cociente de las corrientes diferencial y de reset se presenta como una evaluacion de la inten-
sidad de luz mucho mas independiente de los parametros de los transistores de la fotocélula
[20]. El calculo de este cociente es sencillo si se tiene en cuenta que cualquier convertidor A/D
implementa la conversion mediante la evaluacion del cociente entre la entrada a medir y una
escala de referencia. Por lo tanto, escalando la escala de referencia de acuerdo con I para cada
pixel se obtiene una salida digital que tiene corregidos los errores de desapareamiento de los
transistores:

1 I...—1I.

OUT 4y = (2" =1)—2 = (2" —1) =% (5.92)
igita Ifsr I

donde n es el nimero de bits de la salida, I, es 1a entrada a medir por el convertidor, e I es

la escala de referencia del convertidor A/D.

rst

5.7.1.3.- Correccion del FPN en los sensores de imagen logaritmicos

Los fotorreceptores logaritmicos muestran un FPN muy alto debido a los efectos del desaparea-
miento, en especial de la tension umbral, cuando los transistores trabajan en inversion débil. Las
variaciones de offset son muy altas, llegando a alcanzar variaciones equivalentes a 3 décadas en
la intensidad de luz medida. Desafortunadamente, cualquier estructura para la correccion de este
efecto es mucho mas complicada en los sensores logaritmicos que en los sensores de integracion
de la carga. La razdn es la inexistencia de un estado de reset en los sistemas que trabajan en
tiempo continuo, en los que no existe un estado inicial de reposo. Los sensores de integracion
aprovechan este estado de reposo para muestrear la imagen residual que queda en el sensor para
proceder a su posterior eliminacion en la imagen final.

La forma mas comun de corregir las no uniformidades en los sensores de imagen logaritmicos
es el implementar un método de correccion digital. Inicialmente, los errores de los pixeles son
medidos mediante la iluminacion del sensor de forma uniforme, y se almacenan los resultados
en una memoria digital. Durante la operacidon de lectura, las sefiales leidas por los pixeles se
convierten en valores digitales y posteriormente son corregidas de acuerdo con el valor del error
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almacenado. Para este proceso se podran usar diferentes algoritmos: algoritmos de un solo pun-
to (sélo el offset); algoritmos de dos puntos (offset y pendiente); o bien algoritmos de mayor
orden. La correccion digital del FPN se implementa normalmente fuera del chip de sensado,
aunque en principio no existe ningin impedimento para implementarlo en el mismo integrado.
Sin embargo, una solucidén que lo implementase todo en un solo chip requeriria un area extra
para la memoria digital y una ldgica de control adicional, lo que conduciria a chips mayores.
Por lo tanto, en el caso de una correccion digital del FPN es preferible la implementacion de la
memoria y la 16gica adicional fuera del sensor, lo que directamente provoca un aumento del cos-
te del sistema.

En [21] se propone la calibracion mediante la estimulacidon del receptor con una corriente muy
alta afiadida a la fotocorriente. En este caso, la salida del pixel es practicamente independiente
de la iluminacidn real, pues la variacion de la fotocorriente solo seria una pequefia fraccion de
la corriente total. En esta situacion, la salida del fotorreceptor que corresponde a esta referencia
puede substraerse de la sefial de salida correspondiente a la iluminacion real mediante el uso de
la técnica de muestreo por doble correlacion (CDS). Este método de calibracion permite la im-
plementacion de sensores de pequeiio tamafio, pues solo es necesario para su implementacion
un transistor adicional. Sin embargo, tras esta correccion el FPN restante es bastante alto. Esto
se debe principalmente a la no uniformidad que producen las variaciones en la pendiente. Dado
que la intensidad de calibracion es mucho mas alta que la fotocorriente, el punto de calibracién
estd muy lejos del punto de operacion del sensor. Por otro lado, la frecuencia de lectura esta li-
mitada, pues tras la calibracion el pixel necesita un tiempo para alcanzar su nivel original.

En [22] se propone un método de reduccion del FPN que se basa en este sistema de calibracion,
pero usa corrientes de calibracion muy bajas, del mismo orden de magnitud que las fotocorrien-
tes. Por lo tanto, las variaciones en la pendiente tienen sélo un efecto secundario sobre el FPN,
y por lo tanto, las variaciones del offset son reducidas en mayor medida.

5.5.7.1.4.- Arquitectura para la compensacion del FPN en sensores logaritmicos

La Fig. 5.29(a) muestra el elemento clasico de sensado logaritmico, que usa un transistor MOS
conectado en modo diodo y un fotodiodo de difusion. La fotocorriente en el fotodiodo se con-
vierte en tension V,, que sera proporcional a la respuesta logaritmica de la corriente. La com-
ponente que domina el FPN es la variacién en la tensiéon umbral tanto del transistor de
conversion M; como del transistor seguidor por fuente de la salida M,. Para poder medir esta
componente de FPN, el pixel debe colocarse en condiciones de oscuridad total.

La Fig. 5.29(b) [23] muestra la nueva estructura, en la que se obtiene una referencia oscura pre-
cisa in-situ (valor de la salida del pixel en ausencia de iluminacion). En este esquema el foto-
diodo opera en modo fotovoltaico. En este modo de operacion el fotodiodo proporciona una
tension en circuito abierto proporcional a la intensidad de luz incidente. La tension en circuito
abierto en el fotodiodo nos da una conversion logaritmica de forma natural, que puede estimarse
como:
+1
Von = —@In %{s I p}H (5:93)

N

De esta ecuacion queda claro que la tension en circuito abierto serd cero para ausencia de ilu-
minacion, e ird hacia tensiones negativas con la iluminacion. La novedad introducida es el afia-
dir una nueva llave M3. Cuando ¥, esta a nivel alto, M5 cortocircuitara el fotodiodo a tierra y
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fijara V), a tierra. Esto da una referencia precisa de la respuesta del pixel de ausencia de ilumi-
nacion.

a
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Fig. 5.29: Esquema de APS en tiempo continuo (a) tipico; y (b) con esquema de reduccion del FPN

Con este mecanismo de funcionamiento, el FPN introducido por la circuiteria a nivel de pixel
puede compensarse. Las fases de operacion para llevar a cabo esta compensacion son las si-
guientes: 1°: lectura del pixel fijando la senal de control V,="0"; 2°: lectura del pixel con V,="1";
3°: lectura diferencial de ambas salidas para obtener una salida libre de FPN.

Con este método, el fotodiodo se resetea cada vez que es leido. La operacion de reset tendra dos
consecuencias: 1° eliminacion de la carga residual debida a la conversion logaritmica; y 2° res-
puesta mixta lineal y logaritmica a la salida del pixel. La segunda consecuencia deriva de lo si-
guiente: tras el reset del fotodiodo, su tensidon evolucionard hacia valores negativos con la
iluminacion y finalmente se establecera en el valor dador por la ecuacion 5.93. Pero este proceso
toma su tiempo, especialmente cuando el nivel de iluminacidn es bajo. Si el pixel se lee antes
de que se establezca este valor, su respuesta no sera logaritmica, sino lineal frente al nivel de
iluminacion.

La tnica dificultad aqui es que V es una tension negativa, por lo que deben aplicarse el disefio
particular de algunos circuitos y/o modificaciones en el proceso. Se han usado transistores pmos
para la lectura de este valor negativo sin ninguna modificacion en el proceso. Pero este método
implica que el tamafio del pixel sea grande debido al espaciado entre pozos requerido por el pro-
ceso de fabricacion de los integrados. Si es posible una tension umbral negativa en los transis-
tores nmos mediante la modificacion del proceso de fabricacidon, podrian obtenerse sensores de
imagen mucho mas compactos (cercanos a los tamafios de los sensores de 3 transistores tradi-
cionales).

5.8.- RUIDO MULTIPLICATIVO EN LOS SENSORES DE IMAGEN

Uno de los problemas de los sensores de imagen es el ruido generado por las fuentes de luz ar-
tificial que existen en el ambiente, principalmente a frecuencias de gran interés (50Hz o 60Hz).
En los detectores convencionales, tales como los CCDs, la corriente fotogenerada se integra en
la capacidad de entrada del fotodetector y luego se muestrean. Aunque esto no reduzca del todo
el ruido, el efecto no es visible para el ojo humano debido a los efectos residuales de los sensores
de imagen en la retina (tiempo de retencion de la retina). La integracion y el muestreo, sin em-
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bargo, no pueden realizarse si la imagen necesita ser procesada en tiempo continuo, o si la fre-
cuencia de salida necesaria es mayor que la frecuencia de muestreo del sensor.

El ruido multiplicativo aparece como un factor multiplicativo en las fotocorrientes detectadas.
La razon es que la luz reflejada en la superficie de los objetos es proporcional a la intensidad de
la fuente de luz y a la superficie refractante para superficies lambertianas'! sencillas. Este ruido
multiplicativo llega a ser muy severo en los chips de deteccion de movimiento, en los que este
ruido se amplifica en las etapas diferenciales temporales, requeridas para la deteccion de movi-
miento. El uso de un filtro rechazo de banda para la eliminacion la frecuencia prohibida, ademas
de ser de dificil implementacion en los circuitos VLSI, también elimina parte de la sefial. Por lo
tanto es necesario el uso de otros métodos.

Hay dos factores que sugieren otra solucion a este problema. En primer lugar, este ruido es co-
mun a un conjunto de pixeles vecinos. En segundo lugar, es un ruido multiplicativo. Una solu-
cion sencilla seria dividir la sefnal obtenida de un detector entre la media ponderada de varios
fotodetectores.

La cancelacion del ruido multiplicativo (MNC: Multiplicative Noise Cancellation) es esencial-
mente imposible. En los ruidos aditivos, las caracteristicas frecuenciales del ruido y de la sefal
se suman, y pueden ser separadas si la sefial y el ruido estan separados en frecuencia. Pero en el
ruido multiplicativo las caracteristicas frecuenciales de la sefial ruidosa serd una convolucion de
las respuestas frecuenciales de la sefial y del ruido. Por lo tanto, resulta impracticable separar
ruido y sefial en el dominio frecuencial. Sin embargo, si el ruido tiene una sola componente fre-
cuencial, la respuesta frecuencial de la sefial ruidosa serd una version desplazada de la respuesta
frecuencial de la sefial sin ruido.

Encontramos la respuesta para la reduccion del ruido multiplicativo en consideraciones en el
dominio del tiempo de la senal y del ruido [24]. Hay dos métodos para cancelar el ruido multi-
plicativo (es decir, la componente de a ruido a 50 Hz). El primer método de cancelacion es el
muestreo sincrono, que consiste en muestrear la sefial ruidosa con la misma frecuencia que la
frecuencia de la componente de ruido. La sefial muestreada tendra un factor de escala constante
relacionado con el ruido, si la amplitud del ruido es constante. Este método, sin embargo, limita
el ancho de banda de la sefial de entrada a 25 Hz, que no resulta ser suficiente para aplicaciones
en las que la imagen debe ser muestreada y procesada a frecuencias mucho mayores. El segundo
método se basa en el procesamiento de sefales de forma colectiva (en contra de un procesa-
miento de canales de sefal) en una matriz de sensores. Se asume que el ruido multiplicativo es
comun a las células vecinas en una matriz de elementos de procesamiento analégicos. Por lo
tanto, si la sefial de un canal se divide entre el promedio de sefiales de una zona (promediado
sobre el tamafio de una ventana), el ruido sera reducido de forma efectiva.

Debe matizarse que el uso de este método elimina la componente en dc de la sefal, y solo los
cambios son detectados. En los sistemas de deteccion de movimiento solo se requiere la detec-
cion de cambios, de hecho en la deteccion de movimiento sélo el gradiente espacial resulta de
interés, y no los niveles absolutos de intensidad.

11.  Una superficie lambertiana se define como aquélla que refleja la energia incidente de forma uni-
forme (para cualquier angulo de incidencia), por lo que la energia reflejada depende unicamente de
la longitud de onda
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Para la formulacion del proceso de MNC mediante el uso del promedio espacial y division, se
asume una matriz de tamafio N. Las entradas se denotan por /;,(j). Las salidas se representan por
1,,,(7). S1 S es una funcion de filtrado resultado de promediar espacialmente las muestras, en-
tonces el método puede describirse por:
N L))

1,.(j) = TJJ) (5.94)
donde j representa la posicion de la sefal en la matriz. La funcién de promedio S(j) juega un
papel importante en el resultado del proceso. Para una ventana de tamafio infinito el proceso se
reduce simplemente a un pardmetro de escalado, mientras que para un tamafio de ventana ten-
diendo a cero el resultado es una salida plana de valor 1. Si el ruido estd presente en un area muy
pequetia y se elige un ventana relativamente grande, otras zonas se veran afectadas por la sefial
promediada, que portara una proporcion del ruido.

Para la implementacion del método en VLSI, son necesarios dos elementos: un circuito prome-
diador; y un circuito divisor. Estos circuitos deberdn tener un tamafio lo mas reducido posible
para poder ser implementados en los sistemas de sensado de imagen.
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Capitulo

6

CONVERSION ANALOGICO-DIGITAL EN
LOS SENSORES DE IMAGEN

6.1.- INTRODUCCION

A la hora de implementar la circuiteria que lleva a cabo la conversion analdgico-digital (CA/D)
de la salida del pixel podemos optar por hacerlo bien a nivel de sistema, bien a nivel de
columna, o bien a nivel de pixel (Fig. 6.1).

Las diferencias entre llevar a cabo la CA/D a uno u otro nivel han de estudiarse desde dos pun-
tos de vista: por un lado, las prestaciones que la circuiteria de CA/D ofrece en cuanto a veloci-
dad, resolucion, linealidad, robustez frente al ruido, caracteristicas de desapareamiento entre
dispositivos (“missmatch ), etc; y por otro lado, cdmo las caracteristicas del sistema de captura
de imagen (factor de relleno, SNR, DR, etc) se ven afectadas por la incorporacion de la circui-
teria de CA/D. Estudiemos como se ven afectadas cada una de estas caracteristicas por sepa-
rado y los compromisos de disefio que surgen entre ellas.

Para que el sensor cumpla especificaciones aceptables sobre el factor de relleno para un
tamafio fijo de pixel, es necesario que la superficie ocupada por la circuiteria afiadida a nivel de
pixel sea pequefia. Es decir, para poder incorporar la CA/D a nivel de pixel resulta necesario
que la circuiteria que desempefia tal funcién sea muy sencilla. Esto va en detrimento de las
caracteristicas deseables de esta circuiteria, principalmente en lo que a velocidad de operacion
y resolucion se refiere. Si optamos por la incorporacion de la CA/D a nivel de columna o sis-
tema, al sacarse la circuiteria de CA/D del pixel el factor de relleno no se ve afectado por la
superficie ocupada por ésta. En ambos casos, la superficie ocupada por la circuiteria de CA/D
no sera la principal limitacidon en el disefo, por lo que el CA/D podra ofrecer caracteristicas
muy aceptables de resolucion y velocidad.

La realizacion de la CA/D a nivel de pixel permite que esta fase de operacion del sensor se
lleve a cabo en paralelo para todos los pixeles; si se implementa a nivel de columna, se reali-
zara la CA/D de la matriz de pixeles de forma secuencial por filas; si la CA/D es a nivel de sis-
tema, la conversion debera realizarse secuencialmente pixel a pixel. Esto nos da una idea de la
velocidad a la que deberan operar los CA/D en cada caso. Suponiendo una matriz de pixeles de
tamafio nxm donde n es el numero de filas y m el nimero de columnas; #-,/p €l tiempo asig-
nado para llevar a cabo la CA/D en el sensor; y N la resolucion de la CA/D en numero de bits,
mientras que a nivel de pixel el CA/D debera convertir el valor analdgico de un sélo pixel en un
tiempo tc-4p, €l CA/D a nivel de columna debera realizar la conversion de n pixeles en el
mismo tiempo, y a nivel de sistema el CA/D debera convertir la matriz entera, es decir, nxm
pixeles en un tiempo #-,/p. Este hecho favorece la condicion antes expuesta sobre el factor de
relleno: las especificaciones sobre velocidad que debera cumplir el CA/D a nivel de pixel seran
relajadas en comparacion con las otras dos opciones, lo que facilita un disefio sencillo.
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Fig. 6.1: Diferentes niveles de implementacion de la conversion analogico-digital en un sensor de imagen: (a)

a nivel de pixel; (b) a nivel de columna; y (b) a nivel de sistema
En cuanto a precision, basando el razonamiento en la superficie disponible, la CA/D a nivel de
pixel jugara en el limite de la resolucion necesaria para ofrecer unas prestaciones aceptables. A
nivel de columna, puesto que se dispone de mas superficie, la precision de la CA/D puede
aumentarse; y mas aun en el disefio de la CA/D a nivel de sistema, nivel al cual la precision de
la CA/D no vendra limitada por la condicion de area ocupada, sino por las caracteristicas de
ruido del sistema.

Respecto al ruido de patron fijo (FPN) introducido por la circuiteria de CA/D, la discusion es
similar a la llevada a cabo respecto a la circuiteria de amplificacion en la Secc. 5.6, el FPN
introducido es minimo si se utiliza un sélo circuito de CA/D para llevar a cabo la conversion de
todos los pixeles; y se hace maximo si se incorpora un circuito de CA/D en cada pixel.

La digitalizacion del dato a nivel de pixel favorece la relacion sefial a ruido (SNR), pues la
circuiteria analogica que procesa la sefial antes de su digitalizacion es minima. Una vez obte-
nido la salida digital del pixel serd mas sencillo eliminar el ruido que introduzcan las posterio-
res etapas. Cuando la CA/D se lleva a nivel de sistema, la digitalizacién se lleva a cabo una vez
la sefial ha atravesado todo el sistema, y todo el tratamiento de la sefal se habra llevado a cabo
de forma analogica. A la hora de digitalizar el dato de salida del pixel, la componente de ruido
se habra amplificado en las diferentes etapas del sensor, por lo que la SNR se habra degradado.
La CA/D a nivel de columna es una situacion intermedia a las dos expuestas.

Toda la discusién llevada a cabo hasta el momento puede resumirse en que la CA/D a nivel de
pixel resulta interesante desde el punto de vista de las caracteristicas del sensor, pero hace difi-
cil el disefio del CA/D, pues al limitarse la superficie disponible para su implementacion, se
limitan las especificaciones que éste ofrece. Por otro lado, en el disefio de la CA/D a nivel de
sistema la superficie no es la principal limitacion, por lo que el disefio del CA/D permite ofre-
cer altas prestaciones de velocidad y resolucion. Basandonos en estas directrices podemos afir-
mar que, en general, el consumo de potencia de la circuiteria que lleva a cabo la CA/D sera
menor si se implementa a nivel de pixel, pues sera mas sencilla, disefiada a partir de especifica-
ciones de resolucion y velocidad més relajadas, y opera durante un periodo de tiempo corto.
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El andlisis comparativo expuesto se resume en la tabla [6.1] [1]. Por las ventajas que supone, la
tendencia general es el disefio de la CA/D a nivel de pixel. El escalado de las tecnologias favo-
rece este proposito, pues permite la incorporacion de una circuiteria mas compleja a nivel de
pixel, y con ello la implementacion de una CA/D que ofrezca mejores caracteristicas. Ademas,
la posibilidad de incorporar la CA/D a nivel de pixel ha impulsado el desarrollo de algoritmos
que mejoran el rango dindmico del sensor. La mejora del rango dindmico ofrecido por los sen-
sores de imagen es uno de los principales retos en el disefio de este tipo de sistemas, por lo que
el desarrollo de estos algoritmos supone un paso importante en la evolucion de estos dispositi-
VOs.

Anivelde | Anivelde | A nivelde
pixel columna sistema

Caracteristica

Factor de relleno

|

Velocidad | |

C I

SNR || | |1 |

FPN | || ||
| |

Consumo de potencia

|:| pobre regular - bueno

Tabla 6.1: Relacion entre caracteristicas del sensor y nivel de implementacion del CA/D

i

6.2.- ESQUEMAS BASICOS DE CONVERSION ANALOGICO-DIGITAL

Analicemos a continuacion las estructuras tipicas que se utilizan para llevar a cabo la conver-
sion analdgico-digital.

6.2.1.- Convertidores flash

El convertidor flash (Fig. 6.2), también llamado CA/D en paralelo, es el convertidor mas
rapido, debido a que realiza la conversion del dato analdgico a n-bits en paralelo. Se utiliza una
tension de referencia V,ra la cual se aplican sucesivos divisores de tension (resistencias R).

Cada una de las divisiones en tension de V,,rse aplica como primera entrada a un comparador.

Estos comparadores tomaran como segunda entrada la tension a digitalizar, de forma que todos
los comparadores cuya referencia de tension estd por debajo de la tension de entrada tendran
como salida un ‘1°, mientras que el resto dard un ‘0, con lo que la conversion analdgico-digital
es directa. Las sefiales generadas a la salida de los comparadores seran de la forma!:
111...1000....0, por lo que es necesario el uso de un codificador para obtener la salida digital de
forma habitual (por ejemplo, cdédigo binario). La tabla Tabla 6.2 ilustra un ejemplo de relacion

entre la salida de los comparadores y la salida digital (palabra de c6digo).

I. Esta forma de presentacion digital se conoce como codigo termométrico
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Como se observa, la obtencion de los n-bits se hace en paralelo, por lo que este convertidor
requerird tan solo de un ciclo de reloj para llevar a cabo la conversion. El tiempo de operacion
de este tipo de convertidores viene fijado por los tiempos de retraso en los comparadores y en
el codificador.

Vin Vref
gR
+ Xn
_ Y
% R Ym-1
Xp1 codificador Ym-2
i salida digital
: : ' Yo
% R -=o )
.’ + X0
ER oo 'éomparador

Fig. 6.2: Esquema de un CA/D flash

X5....%0(Y2.50
000000 | 000
000001 | 001
000011 | 010
000111 | o11
000111 | 100
001111 | 101
011111 | 110
111111 | 111

Tabla 6.2: Tabla de verdad del codificador de un CA/D flash de 3 bits

Un problema de este tipo de convertidores es que para la conversion de N bits se requieren

2N_1 comparadores, por lo que el niimero de comparadores se dobla con cada bit. El 4rea y la
potencia requeridas son muy grandes, lo que hace imposible su implementacion a nivel de
pixel.

Una limitacion adicional viene dada por las resistencias divisoras de tension. En primer lugar,
existe una corriente continua que atraviesa las resistencias. Para minimizar esta corriente, las
resistencias han de ser grandes, con las implicaciones que esto conlleva en cuanto a superficie;
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y en segundo lugar, la precision del CA/D dependera de la precision con que se implementen
las resistencias y los comparadores.

Respecto al codificador, la circuiteria de este bloque incluira la correccion de posibles defectos
que puedan producirse en el codigo termométrico. Por ejemplo, si se produce el retraso en la
salida de uno de los comparadores entre dos sefiales consecutivas cuya codificacion en 8 bits
sea: 11110000 y 11000000, un retraso podria generar como salida: 11010000. El codificador
serd el encargado de la correccion de este tipo de situaciones.

Un ventaja fundamental para cierto tipo de aplicaciones es que el convertidor flash es mono6-
tono por construccion. Las desviaciones en los valores de las resistencias provocan que la
curva de conversion entre el valor analogico de entrada y las entradas a los comparadores a tra-
vés de los divisores de tension no sea lineal del todo. Aun a pesar de estas desviaciones, el con-
vertidor flash asegura que la relacidn entre la entrada de los comparadores es mondtona.

6.2.2.- CA/D de aproximaciones sucesivas

Estos convertidores obtienen la palabra de codigo digital de salida mediante comparaciones
sucesivas de la entrada analdgica con la salida de un CD/A cuya entrada se va generando
mediante intervalos encajados. La Fig. 6.3 ilustra este concepto.

El convertidor en primer lugar evalda el bit mas significativo de la palabra, y considera que es
‘0’ 0 ‘1’ en funcion de si el resultado del valor de referencia del CD/A es menor o mayor que la
entrada. A continuacién, mediante aproximaciones sucesivas, cada uno de los bits de la palabra
se van probando hasta que se alcanza la mejor referencia de la palabra digital. Es decir, el CA/
D de aproximaciones sucesivas requiere n+/ ciclos de reloj para llevar a cabo la conversioén
para una resolucién de » bits por palabra.

Vin 1 CD/A
salida digital
registro de
aproximaciones sefial de reloj
sucesivas

Fig. 6.3: CA/D de aproximaciones sucesivas

6.2.3.- CA/D de pendiente simple

Su funcionamiento es similar al de aproximaciones sucesivas (Fig. 6.4). En este caso un conta-
dor binario se incrementa (o decrementa) de forma continua hasta que la salida del CD/A
sobrepase por exceso (o por defecto) a la entrada analdgica, momento en el cual el comparador
desactivara el contador. La salida binaria del contador coincidira con la mejor aproximacién
digital de la tension analdgica.

Los principales inconvenientes de este convertidor son la velocidad y la precision. Por un lado,
la velocidad de la CA/D depende de la tension a convertir, requiriendo en el peor de los casos

2" ciclos de reloj para una precision de n bits, mientras que por otro, la conversion depende de
la precision del convertidor A/D, por lo que la precision dependerd fuertemente tanto del cir-
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cuito generador de la sefial de reloj como del circuito contador binario. La degradaciéon con el
tiempo de los componentes de estos circuitos introduce imprecisiones considerables en la con-
version analogico-digital. Sera necesaria la incorporacion de mecanismos de autoajuste para
corregir esta degradacion.

Como principales ventajas, el 4rea y la potencia consumidas son relativamente bajas.

Vin DAC
salida digital
contador sefial de reloj

binario

Fig. 6.4: Diagrama de bloques de un CA/D de pendiente simple

6.2.4.- CA/D de doble pendiente

El CA/D de doble pendiente (Fig. 6.5) funciona de forma parecida al de pendiente simple,
mejorando principalmente en la robustez ante la degradacion de su funcionamiento con el
tiempo, al hacer que el valor de salida depende de la pendiente de la salida del contador binario
de forma relativa, y no de forma absoluta como ocurre en los CA/D de pendiente simple.

En este CA/D se integra la entrada analdgica durante un periodo fijo de tiempo (z;,,), y tras este
periodo se mide el tiempo necesario para que el sistema alcance una tension de referencia (Fig.
6.6). La medida de este tiempo es lo que determina la conversion digital del valor analogico de
entrada. Este modo de operacién se consigue mediante el uso de un integrador con un interrup-
tor analogico que conmute entre el valor de tension de entrada a digitalizar y el valor de refe-
rencia.

sefial de

: contador binario
reloj

salida digital

Fig. 6.5: Diagrama de bloques de un CA/D de doble pendiente

La precision que se alcanza con este tipo de convertidores es muy alta, pues, como se ha
comentado, el valor final de la conversion depende de parametros relativos (el valor del tiempo
para recuperar el valor inicial respecto del valor de tension al final del periodo de integracion).
Ademas, gracias a esta dependencia relativa, estos esquemas resultan inmunes a la degradacion
temporal de los dispositivos que implementan cada bloque, asi como a la constante de tiempo
del integrador y a la frecuencia de reloj. El precio a pagar por esta precision es el tiempo de
operacion, pues t;,, puede resultar excesivo para determinadas aplicaciones.
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Como ventajas adicionales, el consumo de potencia y area no es demasiado grande.

tint
Vref

v

(Vin.tint)/RC ———————————————
(Vintin/(RC-Vep)

Fig. 6.6: Funcionamiento de un CA/D de doble pendiente

6.2.5.- Convertidores sigma-delta (>-4)

Los moduladores >—A se basan en el sobremuestreo de la sefial. Esta técnica de sobremuestreo
relaja los requerimientos de la circuiteria analogica. El precio a pagar basicamente consiste en
un aumento de la velocidad y complejidad de la circuiteria digital [2].

La Fig. 6.7 [3] muestra el esquema basico de un modulador 2—-A. Puede observarse que la
salida y se resta, a través del lazo de realimentacion, a la entrada x, la cual ha sido sobremues-
treada a una frecuencia mucho mayor que la frecuencia de Nyquist. La sefial resultante, tras
procesarse por un filtro en tiempo discreto H(z), sirve como entrada al cuantizador, que en
general trabajard con un numero reducido de niveles de cuantizacién. Si la ganancia del filtro
es alta en el rango de frecuencias de interés, y baja fuera de este rango, el error de cuantizacion
se atenua en la banda de interés debido al lazo de realimentacion.

X ! o
H(z)
- iy N

v <

o

its

D/A

Fig. 6.7: Esquema basico de un modulador ¥—1A

Los convertidores >2—A resultan inmunes en gran medida a las variaciones en el proceso de
fabricacion, pues mientras las anteriores estructuras requieren de una precision alta en la rela-
cion entre componentes, los convertidores 2—A basan su funcionamiento en promediados de
sefales [1]. El diagrama de bloques de un convertidor Z—A bdsico se ilustra en la Fig. 6.8.

El principio de funcionamiento es el siguiente (Fig. 6.9). En cada ciclo de reloj, el integrador
va acumulando multiplos de la tensién de entrada hasta que la tension total excede el valor de
referencia V,,,,, momento en el cual la salida ¢ del comparador se pone a ‘1°, se activa el inte-

rruptor analdgico y el lazo de realimentacion resta una cantidad V,,,,, a la sefial de entrada. Este
ciclo se repite durante 2N ciclos de reloj (donde N es el nimero de bits de la palabra digital), de

forma que contando el numero de veces que la sefal g se ha puesto a ‘1’ obtenemos la conver-
sion digital.
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Fig. 6.8: Diagrama de bloques de un CA/D ¥—A
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Fig. 6.9: Principio de funcionamiento de un CA/D Z—A

El modulador 2—A genera datos de salida a L veces la frecuencia de Nyquist. El dato sobre-
muestreado se diezma hasta la frecuencia de Nyquist mediante el uso de un filtro digital.

Los convertidores 2—A resultan ventajosos en cuanto a resolucidén, consumo, area y robustez
frente al ruido. Como inconveniente, la velocidad de operacion no es alta. Dado que los tiem-
pos de operacion en los sensores de imagen son relativamente altos, estos convertidores resul-
tan muy utiles para la implementacion de la CA/D en aplicaciones de sensado de imagen.

La principal desventaja de esta técnica de CA/D es que el ancho de banda del dato de salida
antes del diezmado es mucho mayor que el del dato final a la frecuencia de Nyquist. Si el diez-
mado se lleva a cabo fuera del sistema, es decir, “off-chip”, los requerimientos de ancho de
banda de entrada/salida del sistema seran fuertes, especialmente para velocidades altas o sen-
sores con un formato de bit grande.

6.2.6.- Técnica Multi-Channel Bit Serial (MCBS)

Las técnicas tradicionales de CA/D, tales como la CA/D de pendiente simple, requieren una
celda de memoria de m bits en cada pixel para implementar la conversion de m bits, lo cual no
resulta factible con los valores tipicos de m en aplicaciones de sensado de imagen. Ademas, las
técnicas de conversion en serie, tales como las aproximaciones sucesivas o algoritmos de CA/
D requieren circuitos relativamente complejos, de componentes analdgicos muy precisos, por
lo que no se adaptan a la implementacion de la CA/D a nivel de pixel.

La técnica MCBS (Multi-Channel Bit Serial), introducida por D. Yang, B. Fowler y A. El
Gamal [4] consigue la implementacion de la CA/D a nivel de pixel mediante un algoritmo que
requiere s6lo una celda de memoria de 1 bit en cada pixel. La descripcion de esta técnica se
incluye a continuacion.

La CA/D realiza la conversion de una sefial analdgica en una representacion digital (denomi-
nada palabra de codigo) de acuerdo con una tabla de cuantizacion. Por ejemplo, en la tabla
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Tabla 6.3 se ilustra el caso de una conversion a cddigo Gray2, donde S es una sefial analdgica
que toma valores en el intervalo continuo (0,1]. La tabla muestra la asignacion de cada inter-
valo de entrada a una palabra digital de 3 bits. La observacion que permite simplificar la CA/D
es que cada bit de la palabra de codigo puede generarse de forma independiente: el bit menos
significativo (LSB) estard a ‘1’ si la sefial de entrada pertenece al intervalo (0.125,
0.375]U(0.125, 0.375]; el segundo bit estard a ‘1’ si la sefial de entrada pertenece al intervalo
(0.250, 0.625]; mientras que el bit més significativo (MSB) estard a ‘1’ si la sefial de entrada
pertenece al intervalo (0.500, 1.000]. Segun esta observacion, el CA/D es esencialmente un
detector que indica para cada rango qué bit de la palabra de codigo estd a ‘1°. Por lo tanto, este
detector puede implementarse con un s6lo comparador de 1 bit, por lo que sdlo se requiere una
celda de memoria de 1 bit.

Rangos de entrada Palabra de

de la sefial analdgica codigo
(0.000, 0.125] 000
(0.125, 0.250] 001
(0.250, 0.375] 011
(0.375, 0.500] 010
(0.500, 0.625] 110
(0.625, 0.750] 111
(0.750, 0.875] 101
(0.875, 1.000] 100

Tabla 6.3: Codigo Gray para un CA/D de 3 bits (m=3)

Veamos el diagrama de bloques del detector (Fig. 6.10(a)) para la generacion del bit LSB. La
descripcion del algoritmo es la siguiente. Al terminal positivo del comparador se conecta la
sefal analogica S, mientras que al negativo se conecta la sefial RAMP (Fig. 6.10(b)). La salida
del comparador sera la puerta de la celda de memoria. El dato de entrada de la celda de memo-
ria sera la sefial BITX (Fig. 6.10.(b)). En el momento en el que la sefial RAMP excede el valor
de S, el comparador cambia su salida a ‘0’ y la celda memoriza el valor de BITX. El valor
almacenado sera el bit menos significativo de la palabra de codigo. Dado que RAMP crece
monotdnicamente, el comparador s6lo cambiard el valor de salida una vez, por lo que la celda
de memoria almacenara el valor deseado. Una vez que RAMP alcanza el valor méaximo se pro-
cede a resetear las sefiales RAMP y BITX para proceder a la siguiente comparacion. Para la
deteccion del resto de bits la secuencia es idéntica excepto en la definicion de los intervalos
(sefial BITX).

La extraccion de los datos se lleva a cabo por planos de bits: en primer lugar se calcula el bit
LSB en paralelo para todos los pixeles, generando asi el plano del bit LSB. El plano se des-
carga fuera de la matriz de sensado y se procede a calcular el siguiente bit en paralelo para
todos los pixeles. Este mecanismo se repite para todos los bits, con lo que se consigue sacar de
la matriz de pixeles la memoria necesaria para almacenar los valores digitalizados de los pixe-
les.

2. El cédigo Gray se caracteriza porque entre dos palabras de codigo consecutivas solo existe un bit de
diferencia. Esta propiedad es muy ttil a la hora de implementar algoritmos para la reduccion del
ruido, pues minimizar el error cuadratico medio, entendiendo por error u fallo en la conversion A/
D.
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Fig. 6.10: (a) Diagrama de blogques de un canal del CA/D MCBS; y (b) Seiiales de control para la generacion
del bit LSB

Este ejemplo de 3 bits puede generalizarse para la implementacion de un CA/D de m-bits. Para

alcanzar una precision de m-bits el intervalo de entrada se divide en 2™ rangos de entrada, de
forma que cada rango esta representado a la salida por una palabra. Para determinar la palabra,
el CA/D genera los bits de la palabra en serie, mediante sucesivas comparaciones. En cada
comparacion la sefial RAMP no varia, mientras que BITX indicard qué intervalos han de dar
salida “1°.

El numero de comparaciones necesarias para la generacion de cada bit varia. En el ejemplo de
la palabra de 3 bits, para la generacion del bit LSB son necesarias cuatro comparaciones, mien-
tras que para el bit MSB so6lo es necesaria una. Como limite superior, para cualquier cédigo, el

numero de comparaciones necesarias es de 2™-1. La codificacion Gray trabaja por debajo de
este limite, minimizando el numero de comparaciones necesarias, reduciendo por tanto la pro-
babilidad de error en la conversion.

Aunque se ha asumido una cuantizacion uniforme, resulta muy sencillo la implementacion de
cualquier cuantizacion, por ejemplo, de una distribucidon logaritmica de rangos de la sefial de
entrada.

La Fig. 6.11 muestra el diagrama de bloques de un CA/D MCBS. Las sefiales RAMP y BITX
estan distribuidas de forma global. La circuiteria compartida consta de una maquina de estados
sencilla y un CDA de m-bits, necesario para la generacion de la sefial RAMP. Los tnicos blo-
ques necesarios a nivel de pixel son un comparador y una celda de memoria de 1 bit.

6.2.7.- Otras técnicas de conversion analogico-digital

Presentamos a continuacion, de forma resumida, otras arquitecturas de conversion analdgico-
digital que, por sus caracteristicas, no resultan interesantes para su implementacion a nivel de
pixel.

6.2.7.1.- Arquitecturas de dos etapas

El incremento exponencial de consumo, area, y capacidad de entrada de los convertidores flash
en funcidn de la resolucion los hacen impracticables para resoluciones por encima de los 8 bits,
lo que hace necesario el desarrollo de otras arquitecturas para las cuales el compromiso entre
los parametros citados y la resolucion sea admisible. La arquitecturas de dos etapas reducen la
velocidad a cambio de potencia, area y capacidad de entrada.



139 6.- Conversion Analdgico-Digital en los Sensores de Imagen

—_— e — — — = = = = = =

N
/
| b 0 V' salida
| entrada celda de T digitaly
| analogical(S)) memoria [
I " !
. > G |
|\ |
N canal 1 /
P - == - — =
e m - < / N salida
// \ I p—— D y dQ \I digital,
e celda ae
I \ | analogica2(S,) memoria |
| |
I RAMP _ > G !
| CDA : : |
| N-bits | \ !
| I BITX N canal 2 _ 4
| - - o ______Z
. i
I controlador |
\ ; Alm----"-"=—-"—-"=-"=-"~-"~-" - - =- ==
S P / \\
il | Isalida
circuteria para la CA/D compartida | pv—n D ade digital,
| analogican(Sy) memoria :
| |
) - >G I
.\ |
N canal n _ /

~N e e e e - —

Fig. 6.11: Diagrama de bloques de un CA/D MCBS de n canales

En un convertidor de dos etapas, en primer lugar se obtiene una aproximacion grosera de la
entrada para poder adaptar un pequefio rango de tensiones alrededor del nivel de entrada. A
continuacion, el nivel de entrada se determina con una mayor precision dentro del rango esta-
blecido. La Fig. 6.12 [5] ilustra una arquitectura de dos etapas. Consiste en una etapa de mues-
treo y retencion front-end (SHA), un CA/D flash muy vasto (conversion grosera), un CD/A,
una etapa de resta, y una etapa CA/D flash de precision (conversion fina).

l(Pz

+
Vin CA/D CAD
—»{ SHA Flash CD/A ——» Flash
fina
grosera
X y'y
LSBs
MSBs
Lo
®1 muestreo | CA/D grosera
o CD/A
resta CA/D fina t

v

Fig. 6.12: Arquitectura de CA/D de dos etapas

Presentamos a continuacion algunas arquitecturas que responden a esta estructura de dos eta-
pas.

6.2.7.1.1.- Arquitectura de reciclaje de dos etapas

Un convertidor A/D de dos etapas no necesita utilizar dos etapas flash separadas par llevar a
cabo las conversiones basta y precisa. Una sola etapa puede utilizarse para ambas conversio-
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nes. En tal caso el convertidor utiliza lo que se denomina una arquitectura de reciclaje (Fig.
6.13 [5]). En esta estructura, durante la conversion grosera, la etapa flash sensa la salida del
front-end SHA, V,, y genera la salida digital basta. Esta salida es entonces convertida en
analégica por el CD/A y se resta a V utilizando la etapa de resta. Durante la conversion pre-
cisa, la salida de la etapa de resta es digitalizada por la etapa flash. Debe hacerse notar que en
esta segunda fase, el fondo de escala del CA/D debe ser igual al rango de salida de la etapa de
resta. Es decir, para la conversidn precisa, o bien la referencia del CA/D debe reducirse, o bien
el residuo debe ser amplificado.

—> SHA, — Flash CD/A CD/A

l salida digital

Fig. 6.13: Arquitectura de CA/D de reciclaje

6.2.7.1.2.- Arquitectura subranging de dos etapas

Una variante de las arquitecturas de dos etapas que no necesita un restador explicitamente es la
topologia “subranging”. En esta arquitectura, la etapa grosera identifica y subdivide un rango
de tensiones de referencia en torno a la tension de entrada. La técnica de subranging puede
explicarse utilizando las caracteristicas mostradas en la Fig. 6.14 [5]. La Fig. 6.14(a) es la
salida intermedia del CD/A en un CA/D ideal en funcion de la entrada analogica. La estima-
cion generada por el CD/A debe restarse a la entrada para producir un residuo sobre el que lle-
var a cabo la cuantizacién fina. Ahora, supongamos que el CD/A puede proporcionar dos
salidas diferentes, una desplazada verticalmente el tamafio del escalon de cuantizacion, como
se muestra en la Fig. 6.14(b). En tal caso, la sefial de entrada sera siempre mayor que Vp; y

menor que V), y si la diferencia entre Vpy; y V', se subdivide en 2" siendo » el numero de bits

de resolucion del CA/D, se proporcionara un conjunto de 2” tensiones de referencia alrededor
de la sefial de entrada. La etapa fina podra entonces comparar la entrada frente a estas tensiones
de referencia y determinar los bits menos significativos de la muestra.

6.2.7.2.- Arquitecturas interpolativas y de plegado

Estas arquitecturas pretenden la mejora de las caracteristicas de la CA/D manteniendo la natu-
raleza de una sola etapa de estas arquitecturas, es decir, sin afiadir circuitos de muestreo y
retencion al CA/D. La interpolacion y el plegado o “folding” han demostrado ser técnicas muy
beneficiosas.

6.2.7.2.1.- Interpolacion

Para la reduccidon del nimero de preamplificadores en la entrada de un convertidor flash, la
diferencia entre la entrada analdgica y cada tension de referencia puede cuantizarse a la salida
de cada preamplificador. Esto es posible gracias a la ganancia finita (y por lo tanto, rango lineal
de entrada distinto de cero) de los preamplificadores tipicos utilizados como front-end de los
comparadores.
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(a) (b)
Salida 4 Salida o
del CD/A del CD/A
Vb2
Vi Vb1
Vi Vin

Fig. 6.14: (a) Salida de la etapa CD/A intermedia de un CA/D ideal de dos etapas; y (b) salidas CD/A para
una arquitectura subranging

El concepto de interpolacioén puede ilustrarse con la Fig. 6.15 [5], en la cual los preamplifica-
dores 4; y A, comparan la entrada analdgica con V,; y V,,, respectivamente. Puede demos-

trarse que, siendo V, =(V,;+V,,)/2, 1a polaridad de la diferencia entre Vy, y Vy; es la misma
que la diferencia entre V;, y V,,. Basandose en esta observacion, la resolucion equivalente de

una etapa flash puede incrementarse mediante la interpolacion de las salidas de los preamplifi-
cadores. La Fig. 6.16 muestra como una celda de memoria adicional detecta la polaridad de la
diferencia entre las salidas de dos preamplificadores adyacentes. El nimero de preamplificado-
res se reduce a la mitad (N/2) respecto a la arquitectura flash convencional (N), pero el numero
de celdas de memoria necesarias sera igual a N.

Vi n

X5
X5
Vr2 A2 VXI ° < 7 -

Y

Fig. 6.15: Interpolacion entre las salidas de dos amplificadores

La técnica de interpolacion reduce sustancialmente la capacidad de entrada, la disipacion de
potencia, y el area ocupada por los convertidores flash, al mismo tiempo que preserva la natu-
raleza de una etapa de la arquitectura. Esto es posible porque todas las sefiales llegan a la
entrada de las celdas de memoria de forma simultanea, y por lo tanto pueden capturarse en un
solo ciclo de relo;.
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Fig. 6.16: Interpolacion en un CA/D flash

6.2.7.2.2.- Arquitecturas de plegado o “folding”

Las arquitecturas de plegado o “folding” llevan a cabo un preprocesado de la sefial analdgica
para reducir la circuiteria necesaria, manteniendo la naturaleza de una sola etapa de las arqui-
tecturas flash.

El principio de operacion de las arquitecturas de plegado es la generacion de una tension resi-
dual mediante un preprocesado analdgico y la consecuente digitalizacion de este residuo para
obtener los bits menos significativos. Los bits mas significativos pueden obtenerse utilizando
una etapa flash grosera que opere en paralelo con el circuito de plegado y, por lo tanto, mues-
tree la sefial a aproximadamente el mismo tiempo en el que el residuo es muestreado. La Fig.
6.17 muestra la generacion del residuo para una arquitectura de dos etapas y una de plegado.

6.2.7.3.- Arquitecturas en “pipeline”

V.
@) m ,  SHA

% residuo

CA/D grosera

CD/A
l MSBs

circuito de plegado — residuo

(b) vV,

CA/D grosera |—p MSBs

\ 4

Fig. 6.17: Generacion del residuo en las arquitecturas (a) de dos etapas; y (b) de plegado

El concepto de “pipeline”, normalmente utilizado en circuitos digitales, puede también apli-
carse en el dominio analdgico para conseguir velocidades mayores donde un conjunto de ope-
raciones deben llevarse a cabo en serie. La Fig. 6.18 [5] muestra un sistema pipeline genérico.
Aqui, cada etapa lleva a cabo una operacion sobre una muestra, proveyendo una salida a la
siguiente etapa, y, una vez que la siguiente etapa ha adquirido la muestra, comienza la misma
operacion sobre la siguiente muestra. Por lo tanto, en cualquier momento, todas las etapas
estan procesando diferentes muestras de forma concurrente, y por lo tanto la frecuencia de
salida depende tan sdlo de la velocidad de cada etapa y del tiempo de adquisicion de la
siguiente muestra.
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Fig. 6.18: Arquitectura en pipeline genérica

Como ejemplo sencillo de estructura pipeline, considérese un CA/D de dos etapas en el que
deben realizarse cuatro fases u operaciones en serie, denominadas: conversion A/D grosera,
conversion D/A intermedia, resta, y conversion A/D fina. Con tal esquema, le CA/D no puede
empezar a procesar la siguiente muestra hasta que las cuatro operaciones se hayan completado.
Supongamos ahora que una etapa de muestreo (SHA) y retencion se afiade entre la resta y la
etapa de conversion fina, como se ilustra en la Fig. 6.19, de forma que el residuo se almacena
antes de que la conversion fina comience. De esta forma, el SHA del front-end, el CA/D gro-
sero, la CD/A intermedia, y la resta pueden comenzar a procesar la siguiente muestra mientras
que la etapa de CA/D fina procesa la anterior muestra, y por lo tanto, potenciando una mayor
rapidez de conversion.

Vin
CK
SHA,
CK ¢ X
Cg}lgsgf;h CA/D ;é)» SHA, | CAD flash

A 4

retraso
MSBs LSBs

Fig. 6.19: Arquitectura de CA/D de dos etapas basada en pipeline

La Fig. 6.20 [5] muestra un esquema mas general de los CADs basados en una arquitectura
pipeline. La arquitectura consiste en N etapas, cada una de las cuales incluye una etapa SHA,
un CA/D, un CD/A, una etapa de resta, y un amplificador opcional. El esquema de conversion
sera el siguiente. La primera etapa muestrea y mantiene la entrada analdgica, produce una esti-
macion digital de k-bits de la entrada mantenida, convierte esta estimacion en una sefial analo-
gica, resta esta seflal a la entrada mantenida, generando el residuo, y, en algunas
implementaciones, amplifica este residuo por 2. A continuacidn, la siguiente etapa de la estruc-
tura muestrea el residuo amplificado y lleva a cabo la misma secuencia de operaciones mien-
tras que la primera etapa comienza el procesado de la siguiente muestra a convertir.
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Fig. 6.20: Arquitectura de CA/D de N etapas basada en pipeline
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Fig. 6.21: Arquitectura de CA/D de dos etapas basada en pipeline

6.3.- TECNICAS DE CONVERSION ANALOGICO-DIGITAL EN LOS SENSORES
DE IMAGEN

Presentamos a continuacidn una serie de técnicas para llevar a cabo la conversion analdgico-
digital en los sensores de imagen. Estas técnicas estan orientadas a lograr la realizacion de la
CA/D a nivel de pixel, por lo que se basardn en circuiterias muy sencillas que minimicen el
area ocupada. A pesar de esto, en la mayoria de los casos la superficie ocupada por la circuite-
ria que realiza la conversion no permite que la estructura se implemente realmente a nivel de
pixel. En estos casos resulta tipico agrupar los pixeles en submatrices, de forma que, a través
de un multiplexor analdgico, el convertidor se comparte entre todos los pixeles de la subma-

triz-.

3. Una configuracion tipica es el uso de un multiplexor 4:1, de forma que cada CA/D es compartido

por 4 dispositivos fotosensores
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6.3.1.- Implementacion de la CA/D 2—-A a nivel de pixel

La implementacion de la CA/D 2—A a nivel de pixel propuesta en [6] se muestra en la Fig.
6.22. Consta de 14 transistores, y consiste en un comparador gobernado por una sefial de reloj
(CK), y un CD/A de 1 bit. El modo de operacion de la CA/D es el que sigue. Una vez direccio-
nado el dispositivo fotosensor para llevar a cabo la conversion A/D con la sefial SELECT, la
tension resultado de la integracion de la carga fotogenerada es cuantizada usando un compara-
dor con realimentacion regenerativa gobernado por la sefal de reloj CK. El comparador se
polariza en la region subumbral con la intencion de reducir la potencia y el ruido, aumentar la
ganancia. La corriente de polarizacion serd la minima necesaria para conseguir la frecuencia de
muestreo deseada [7]. El dispositivo fotosensor se realimenta con el valor cuantizado tras ser
convertido en carga utilizando un CD/A de 1 bit. E1 CD/A se implementa con un registro de
desplazamiento analdgico, similar a una estructura de transferencia de carga (CCD) de tres
fases. Si la salida del comparador FEEDBACK es débil, una secuencia de control de tres pulsos
DUMP, STORE y CK (Fig. 6.23) inyecta una cantidad de carga fija en la capacidad del disposi-
tivo fotosensor. La carga total g, transferida a la capacidad del fotodiodo viene dada por la

expresion:

4q = (Vdd_VSTORE_th)CoxW16L16 (6.1)
donde V,; es la tension de alimentacion; Vgrogg €s el valor bajo de tension de la sefial STORE;
C,, la capacidad de 6xido de M;4; y Wy4, L1 las dimensiones de M4. Como puede obser-
varse, la sefial Vgyorp puede utilizarse para controlar el total de la carga transferida a la capaci-

dad del dispositivo fotosensor. Al final de cada ciclo de reloj se genera un bit y se lee a través
del bus de columna.
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Fig. 6.22: Implementacion del CA/D 2~ a nivel de pixel

Las principales ventajas de este circuito [7] son su reducido tamafo, baja sensibilidad al ruido
de los transistores, ausencia de FPN de offset, y una capacidad de integracion total elevada. El
ruido referido a la entrada generado por el CD/A de 1 bit, y las componentes de ruido flicker y
térmico del comparador son muy pequefios en comparacion con el ruido de cuantizacién, y por
lo tanto pueden ser despreciados para la mayoria de las aplicaciones. Mas aun, el ruido intro-
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ducido por el CD/A se reduce mediante la integracion de la carga inyectada en el dispositivo
fotosensor, mientras que el ruido del comparador se reduce a través del lazo de realimentacion.
La componente de FPN debida al offset del modulador >—A es cero debido a la diferenciacion
de primer orden de todos los ruidos y errores de offset que se lleva a cabo a través del lazo [8].
La capacidad de integracion total elevada se debe a la inyeccion de carga a través del lazo de
realimentacion a la capacidad de integracion del dispositivo fotosensor. Por ejemplo, si la tasa
de sobre muestreo es 64, la capacidad de carga del circuito es aproximadamente 64 veces
mayor que la de un APS con el mismo dispositivo fotosensor.

intervalo de lectura
del pixel

SELECT

STORE

CK

| |

| |

| |

- | |

T T

DUMP | |
| |

| |

| |

| |

Fig. 6.23: Diagrama de tiempo de las sefiales de control del modulador Z—I\

Los principales inconvenientes de este circuito incluyen la componente de FPN de ganancia,
respuesta pobre a niveles bajos de intensidad, respuesta no lineal, y frecuencia de salida de
datos elevada [6]. El FPN de ganancia esta provocado por las variaciones en los parametros de
M, de un modulador a otro. La respuesta pobre a niveles bajos de intensidad esta asociado a
que en la modulacién Z—-A el intervalo asociado al rango menor de la sefial de entrada tiene la
menor resolucion. La respuesta no lineal se debe a la caracteristica no lineal entre carga y ten-
sion en el dispositivo fotosensor. Este efecto puede reducirse considerablemente incremen-
tando la tension inversa de polarizacion o reduciendo el rango de variacion de tension en el
dispositivo fotosensor.

6.3.2.- Uso de un oscilador muestreado como modulador 2—A de primer orden

El disefio de un oscilador muestreado como modulador 2—A de primer orden se basa en el
esquema de la Fig. 6.24. El nodo de sensado se conecta a un comparador que cambia de estado
cuando la tension V,, disminuye por debajo de una tension de referencia ¥,,. La salida del

comparador se utiliza para realimentar la puerta de la llave de reset. Con esta configuracion, el
pixel actia como un oscilador que genera pulsos en el nodo de salida a una frecuencia inversa-
mente proporcional al tiempo que tarda la tension ¥, en alcanzar la referencia V.

VonViow?
ph™Viow ouUT

Fig. 6.24: Diagrama de bloques de un oscilador muestreado como modulador Z—A
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Consideremos la forma canoénica del modulador >—A de primer orden mostrado en la Fig. 6.25.
Una entrada, x/m/, generada mediante el muestreo continuo de x(?) en los instantes m-T, ali-
menta a un acumulador. Si la salida del acumulador esta por encima de un valor umbral W,,la
salida y/m/ se pone a ‘1’ y una cantidad x,,,, se resta de la siguiente muestra (Fig. 6.25(a)). Si
la salida del acumulador esta por debajo de ese umbral, y/m/ se pone a ‘0’, y la siguiente
entrada pasa sin modificarse al acumulador.

A 4

x[m] u[m] 4| wim] J’ y[m]
z >

Y[m] 'XmaX

Fig. 6.25: Diagrama de bloques de un cuantizador 2=\ canonico de primer orden para un dato muestreado

Si consideramos ahora el funcionamiento de un circuito continuo en el tiempo que integra una
entrada x hasta que el valor acumulado alcanza un nivel de referencia ¥, resulta sencillo

demostrar la equivalencia entre un modulador 2—A de primer orden y un oscilador muestreado
que opere de forma asincrona respecto de la sefal de reloj [9]. En el momento en el que el cir-
cuito integrador alcanza el nivel de referencia W, el integrador se resetea a cero, obtenién-

dose como patron de salida la sefial mostrada en la Fig. 6.25(b). Tras un escalado dimensional
para eliminar t, de forma que w[m]=w(m-t), puede comprobarse graficamente que las formas
de onda continua y digital (Fig. 6.25) se ajustan perfectamente. Puede observarse que si el
modulador sincrono cruza el valor umbral en el limite de un ciclo de reloj, entonces el oscila-
dor asincrono equivalente debe ser reseteado durante el intervalo ((m-1)-T, m'T]. Supongamos
que el circuito asincrono genera un pulso de ancho T cada vez que se resetea, y que este pulso
se muestrea en el siguiente limite del ciclo de reloj para generar la salida. Si el ancho de este
pulso se configura para que sea igual al periodo de reloj, se garantiza que el pulso se mues-
treara s6lo una vez. Claramente, la salida binaria del oscilador muestreado y del modulador 2-
A de primer orden sera la misma.

El patron de la senal de salida puede generarse a partir de cualquier oscilador. El muestreo pro-
porciona informacion sélo de la frecuencia de oscilacion. Esta frecuencia resulta proporcional
a la entrada, y es la inversa del tiempo que lleva integrar la sefial de entrada desde 0 hasta W,
o lo que es lo mismo, 7=W,¢/x. Si T < T, la salida se saturara (salida a 1 en todo momento) no
dando mas informacion. La entrada maxima que puede observarse es, por lo tanto x,,,,,=W,.¢T,
y la frecuencia de oscilacidon puede expresarse como:
1 X
f=3—=x (6.1)

max

La ecuacion 6.1 describe un mapeo lineal de los valores de frecuencia dentro del rango [0, 1]
en pasos de 1/1.

Un ejemplo de oscilador asincrono como modulador se describe en [10]. El esquema del osci-
lador se muestra en la Fig. 6.27. Se basa en un oscilador simple de relajacion disefiado para
minimizar el consumo. El pixel contiene un comparador simple como Uunico elemento
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Fig. 6.26: Salidas (a) de un CA/D 2—A;y (b) la generada por un oscilador asincrono

analogico, y un circuito de reset de pulso. En lugar de conectar la salida del comparador a un

BUS DE COLUMNA

Fig. 6.27: Implementacion de un CA/D Z—A basado en un oscilador asincrono [10]

bus, la informacién de si ha cambiado de estado la salida del comparador se almacena en la
capacidad de puerta de un MOS. Este valor almacenado es entonces leido y reseteado a una
frecuencia determinada por un reloj externo. Puesto que la lectura de este bit no afecta al osci-
lador, solo la corriente fotogenerada en el dispositivo fotosensor determina la frecuencia del
pixel.

La descripcion del esquema de la Fig. 6.27 es el siguiente. La sefial de entrada es la corriente
fotogenerada en el dispositivo fotosensor. La tension en el nodo de integracion (V) dismi-
nuye con el tiempo de forma proporcional al flujo luminoso incidente. Esta tension sera rese-
teada a V44 cuando disminuya por debajo de un determinado nivel de referencia V,,. El
circuito se compone de cuatro secciones: un amplificador diferencial, que continuamente com-
para la tension del nodo V), y la tension de referencia V;,,,; un biestable, encargado de disparar
el reset; una seccion regenerativa que conmuta al biestable y recomienza la integracion; y una
logica de captura del pulso, que almacena un bit justo antes del reset. Una senal de seleccion de
fila SEL vuelca la salida del pixel sobre el BUS DE COLUMNA para proceder a la lectura del
bit. Tras la lectura, la sefial QS resetea el bit almacenado a GND.
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6.3.3.- Implementacion de la técnica MCBS a nivel de pixel

Las caracteristicas de la técnica MCBS se adaptan muy bien para conseguir la implementacion
de la CA/D a nivel de pixel, pues requiere so6lo de una celda de memoria. El disefio de la téc-
nica MCBS a nivel de pixel propuesto en [4] se ilustra en la Fig. 6.28. Consta de 18 transisto-
res. El comparador consiste en un amplificador de transconductancia seguido de un espejo de
corriente Wilson y una carga cascode de salida. Se polariza para que opere en la region subum-
bral para maximizar la ganancia y minimizar el consumo. La celda de memoria opera como
una celda DRAM de 2 transistores, donde M, es el transistor de seleccion de escritura y M, es

el buffer de lectura.

Las no uniformidades del pixel se reducen al compartirse la circuiteria que genera las sefales
globales, que constituyen a su vez los circuitos mas complejos de la CA/D. La no uniformidad
que introduce el detector tiene dos fuentes: la variacion introducida por la realimentacion a tra-
vés de los elementos parasitos de las llaves analogicas; y el offset del comparador. El offset del
comparador puede reducirse implementando la técnica de autocero, lo que se consigue almace-
nando el valor de offset en la capacidad de integracion. Esta operacion se lleva a cabo conec-
tando el transistor M, durante un intervalo de tiempo una vez que la conversion se ha llevado a

cabo.

Una propiedad interesante del algoritmo MCBS es que puede testearse electronicamente. Para
ello todos los fotodetectores se desconectan. La entrada de los detectores se conecta al valor de
la sefial RAMP deseado, simplemente conectando My, y a continuacidn se lee la salida. De
esta forma puede determinarse la funcion de transferencia del sensor variando la sefial de
entrada.
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Fig. 6.28: Implementacion del circuito detector para la CA/D MCBS

Las principales desventajas de este circuito son basicamente un ancho de banda del compara-
dor moderado, y una sensibilidad del fotosensor reducida, producto de la capacidad de mues-
treo y retencion M5. El ancho de banda moderado esta causado por la limitacién en area que
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supone el disefio de la circuiteria a nivel de pixel. La resolucion maxima del CA/D esta deter-
minada por la ganancia del comparador, y la velocidad de conversion esta fijada por la ganan-
cia y el ancho de banda del comparador. Puede demostrarse que en el esquema propuesto,
asumiendo que se trabaja en la region subumbral, y siendo C; la capacidad de integracion y

Cgys la capacidad puerta/fuente de Ms, la tension inducida en el fotosensor se atenta por un

factor C;/(C,;+ C gsS) cuando se muestrea sobre la capacidad M5 [6].

6.4.- OTROS ASPECTOS INTERESANTES SOBRE LA CA/D EN LOS SENSORES DE
IMAGEN

En esta seccion se describen dos aspectos sobre la conversion analdgico-digital que resultan de
interés desde el punto de vista de los sensores de imagen.

El primer aspecto que se desarrolla deriva de la técnica MCBS. Si bien en la Secc. 6.6.2.6 se
ilustra esta técnica utilizando intervalos de la sefial de entrada uniforme, la técnica de muestreo
multiple permite que los tiempos de exposicion y el numero de bits del formato de salida pue-
dan elegirse libremente.

El segundo aspecto viene como consecuencia del muestreo multiple. Consiste en la mejora del
rango dinamico del sensor. Existen dos técnicas basicamente para la mejora del rango dina-
mico del sensor: ajuste de la capacidad de pozo; y uso del muestreo multiple. En la Secc.
6.6.2.4 se describen y comparan ambos métodos.

6.4.1.- Técnica de muestreo multiple en un sensor con CA/D MCBS a nivel de pixel

Un sensor de imagen con CA/D MCBS a nivel de pixel puede realizar un muestreo multiple de
una forma muy general. Puesto que las sefales estan disponibles para los CA/Ds en todo
momento y todos los CA/Ds operan en paralelo, el nimero de muestras, los tiempos de exposi-
cion, y el numero de bits del formato de salida pueden elegirse libremente. Vamos a considerar
la implementacion del muestreo multiple usando tiempos de exposicion crecientes de forma

exponencial, es decir, 7, 27, 47,..., 2T Cada muestra del pixel se digitaliza en m bits. Las
muestras digitalizadas para cada pixel se combinan en un nimero binario de m+k bits, en un
formato de punto flotante con un exponente en el rango /0,k/ y una mantisa de m bits. Esto

incrementa el rango dindmico del sensor en un factor de 2k, al mismo tiempo que proporciona
una resolucion de m bits para cada rango de exposicion de la iluminacion.

En el muestreo multiple no es necesario realizar una lectura del pixel en cada muestreo. Las

muestra de m bits para cada pixel puede combinarse en un niumero binario de m+k bits simple-

mente escalando la ultima muestra de m bits antes de que el sensor sature por un factor de okl

l, donde 1 </< k + 1 eselindice de la muestra. No es necesario sacar los m bits en cada mues-
tra. De hecho, si la relaciéon entre flujo luminoso y tension es lineal, s6lo es necesario leer un
total de m—+k bits (minimo requerido).

Para ilustrar cdbmo se salvan los bits durante la fase de lectura, consideremos un ejemplo con
k=2 y m=2, es decir, se muestrea una imagen tres veces, en 7, 2T y 4Ty se digitaliza cada
muestra en 2 bits de resolucion. En la Fig. 6.29 se muestra la evolucion de la tension en el dis-
positivo fotosensor a lo largo del periodo de integracion para tres niveles de intensidad lumi-
nosa distintos (/,/, e 13), asumiendo una relacion de conversion de intensidad en tension lineal.

La tension se muestrea en los tiempos de exposicion 7, 2T y 4T. Cada muestra se digitaliza con
una resolucion de 2 bits, usando un cddigo binario, como se muestra en la Tabla 6.4. La pri-
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mera muestra se digitaliza en x;x,, es decir, 11 para /;. La segunda intensidad también se digi-

taliza en 2 bits. Puesto que el segundo periodo de muestreo es doble del primero, los dos bits
en los que se codificard la muestra serdn x,x3 si la muestra no satura el sensor, es decir,

V<v,

max>
menos significativo x3. De forma similar, para la tercera muestra en 47, sélo el bit menos signi-

y 11 en el caso en el que sature. En tal caso, el CA/D s6lo necesita generar el bit

ficativo necesita ser generado. La Tabla 6.5 muestra los valores de los bits para cada rango de
entrada de iluminacion y la correspondiente representacion en punto flotante. Este esquema
puede facilmente extenderse para cualquier exponente & y mantisa m. La primera muestra se
digitaliza en m bits; después, solo el bit menos significativo es generado en cada muestreo con-
secutivo, y se van afiadiendo a la primera muestra durante el diezmado. Por lo tanto, conside-
rando que la relacion entre intensidad luminosa y tension es lineal, solo es necesario leer m+k
bits, siendo esta cifra el minimo requerido. Trabajando en este limite se reduce el ruido de lec-
tura, aunque en general es necesario leer mas bits para corregir no linealidades en el sensor, asi
como errores de offset y ruido.
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Fig. 6.29: Representacion de la tension en la capacidad de integracion frente a tiempo durante la fase de
integracion para un esquema de muestreo multiple

Iluminacién |X1X2X3X4| Exponente Mantisa

I; 1111 2 11
I 0101 1 10
I3 0001 0 01

Tabla 6.4: Palabras de codigo para tres niveles de iluminaciéon

La Tabla 6.5 proporciona la tabla completa de cuantizacidn y la curva que relaciona el corres-
pondiente nivel de iluminacion con la palabra de codigo para el ejemplo de m=2y k=2. Se usa
codigo Gray en lugar de cddigo binario para minimizar el error cometido en la codificacion de
las muestras. La curva de transferencia se muestra en la Fig. 6.30. El tamafio de los escalones
crece exponencialmente, lo que indica que el CA/D tiene una resolucion en punto flotante.

La Fig. 6.31 muestra el esquema del circuito implementado en [11]. Cada CA/D es multi-
plexado de forma que es compartido entre 4 pixeles. El comparador de 1 bit se ha descrito en la
Secc. 6.6.2.6. Antes de la CA/D la carga recogida por el dispositivo fotosensor se muestrea en
la capacidad de muestreo y retencion MS5. Tras la CA/D, la capacidad de muestreo y retencidén
se resetea a través de la senal RST, que provoca que el comparador opere como un amplifica-
dor operacional con ganancia de realimentacion unidad. El autocero se implementa durante la
fase de reset, pues la tension de offset del comparador se almacena en la capacidad del disposi-
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Rango de

iluminacion Numero

de entrada  |X1XpX3X4 | binario | DN | Exponente Mantisa
(0, 1/16] 0000 | 0000| O 0 00
(1/16,2/16] | gp01 | 0001 1 0 01
(2/16,3/16] | 0011 | 0010 2 0 10
(3/16,4/16] | 0010 | 0011 3 0 11
(4/16,6/16] | 0111 | 0101 5 1 10
(6/16, 8/16] 0100 | 0111 7 1 11
(8/16,12/16] | 1110 | 1011| 11 2 10
(12/16, 1] 1000 | 1111} 15 2 11

Tabla 6.5: Relacion entre niveles de iluminacién, palabras de cédigo y nimero digital (DN)

tivo fotosensor. Con esto se logra implementar el algoritmo CDS, por lo que se reduce conside-
rablemente el FPN y el ruido flicker. El amplificador de sensado a nivel de columna mostrado
en la Fig. 6.31 se disefia para que trabaje a alta velocidad, bajo ruido, y bajo consumo. Un
amplificador de carga se usa para minimizar la variacion de tension en el bus de columna. Para
sensar el bus de columna, en primer lugar se resetea la capacidad M, y la corriente del pixel y

el transistor M7 se integran. El bit sensado se memoriza usando un flip-flop. El inversor tries-
tado es parte de un multiplexor 10:1. Las sefiales necesarias para controlar la CA/D, incluidas
las sefiales RAMP y BITX se generan de forma global a través de un CD/A off-chip y una cir-
cuiteria de control digital.

salida A

16
15

Nimero digital (DN)

v

1/16 3/16 6/16 8/16 12/16 1
2/16  4/16

Fig. 6.30: Curva de transferencia nivel de iluminacion-numero digital correspondiente a la Tabla [6.4]

6.4.2.- Algoritmos de mejora del rango dinamico en sensores de imagen

Presentamos a continuacion dos métodos para la mejora del rango dindmico de los sensores de
imagen.

El primero se basa en el ajuste de la capacidad de pozo. El esquema de ajuste de la capacidad
de pozo [12][13][14] comprime la curva de respuesta de la corriente del sensor frente a la carga
integrada mediante el uso de una puerta lateral superpuesta, es decir, la puerta del transistor de
reset en el caso del CMOS APS. La tension aplicada a esta puerta determina la capacidad del
pozo. Durante el tiempo de integracion la capacidad de pozo crece de forma monotdnica hasta



153 6.- Conversion Analdgico-Digital en los Sensores de Imagen

BLM RESET
L Y
|: SELECT M,
L circuiteria a nivel
—— I— G| de pixel
= WORD—CI
1 RAMP
/ ____________________ — - ~N

\
I
I

w
o
=
I‘I_i_I‘I
o
—
|
BUWIN[OD 9P SNq

[
I
| circuitgria a nivel
| OUT Q D e columna
| celda de +
memoria

_ I
| G <|— SENSE REF |
I M; |_ LEAK |
| /
\ U U u— —_ — — /

Fig. 6.31: Esquema de la circuiteria a nivel de pixel y a nivel de columna para la implementacion de la
técnica de muestreo multiple

su maximo valor. La carga fotogenerada que excede esta capacidad es drenada a través de la
puerta superpuesta, de forma que se evita que la capacidad del dispositivo fotosensor sature.

El segundo de los métodos es el muestreo multiple [15], descrito en la seccion anterior. Este
método se basa en medir el valor de la tension del pixel en determinados instantes durante la
fase de integracion. Esto permite la implementacion de una codificacion binaria del dato de
salida en punto flotante, lo que mejora considerablemente el rango dinamico.

Ahora bien, no solo estamos interesados en hallar la mejora sobre el rango dindmico, sino
cOmo estas arquitecturas degradan la relacion sefial a ruido. Para este estudio se considerard un
modelo simplificado del sensor y se propondran expresiones del DR y de la SNR para compa-
rar en qué grado afecta cada estructura a cada parametro.

6.4.2.1.- Rango dinamico y SNR en sensores en tiempo discreto basados en integracion de
carga

En este apartado pretendemos hallar la expresion para el rango dinamico (DR) y la relacion
sefal a ruido (S/VR) en los sensores de imagen en tiempo discreto por integracion de carga. En
este modo de operacion, durante la fase de integracion tanto la corriente fotogenerada (i)

como la corriente oscura del fotosensor (i ;) se integraran sobre la capacidad de integracion.
Asumimos que se verifican las condiciones: i,,20 ¢ i,,., 20 durante todo el periodo de

integracion. Se supone también que el sensor tiene una capacidad de carga limitada g,,,,. La
Fig. 6.32 ilustra la carga recogida frente al tiempo en dos situaciones: una primera en la que la
carga integrada durante la fase de integracion no alcanza el limite de carga g,,,,, por lo que la
salida del sensor es la correcta; y una segunda situacion en la que la capacidad de integracion
se satura, sobrepasando el limite de carga g,,,,,, por lo que el valor de salida no es el correcto.
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La primera de las situaciones se corresponde con un nivel de iluminacién del pixel bajo, mien-
tras que la segunda se corresponde con una iluminacion elevada del pixel.

1
nivel de iluminacién |
alto |

I

nivel de iluminacion
bajo

carga integrada

| »
»

tiempo

Fig. 6.32: Representacion de la carga integrada frente a tiempo durante la fase de integracion

En esta seccion introducimos un modelo simplificado que relaciona la fotocorriente y la ten-
sion de salida del sensor, y lo usamos para analizar el rango dinamico y el SNR para sensores
en tiempo discreto que operan en modo de integracion de carga sin mejora del rango dindmico.
Este mismo modelo se empleard para analizar el rango dindmico y el SNR cuando se usan
esquemas de mejora del rango dinamico.

El modelo se muestra en la Fig. 6.33 [6]. La fuente de corriente / () representa el ruido de dis-

paro debido a las corrientes fotogenerada y oscura, y se modela como un ruido blanco gaus-
siano con una densidad espectral de potencia:

S]s(f) = 2Q(iph + idark)
La carga acumulada Q al final del periodo de integracion es una funcién f/ / de la corriente
total /(¢) durante la fase de integracion (0 <¢<¢, ). Para el sensor en modo integracion de

carga implementado sin mejora del rango dindmico esta funcién f/ / es simplemente:

t.

D int |:|
f = mingl'o 1(¢)dt, qma% (6.2)

Se asume que la relacion entre carga y tension es lineal, con un factor de amplificacion g. La
carga afiadida Q, representa el ruido debido a los circuitos de lectura, lo que incluye el ruido

referido a la entrada del amplificador y el ruido de reset del APS. En el caso de llevarse a cabo
la CA/D incluye también el ruido cuantizacion. Se asume que el ruido total tiene media cero y

una potencia dada por Of . Para simplificar el modelo se ignora el ruido de patron fijo.

Idark L(t) Q; g

Iph Q v

SU@)(0st<t,,)]

Fig. 6.33: Esquema de bloques del sensor para el calculo del DR y del SNR

Basandose en el modelo definido en la Fig. 6.33, la expresion del rango dindmico (DR) del sen-
sor operando en modo de integracidon de carga viene dada por [6]:
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DR = imax _ qmax_idarktint (63)

i 2
min :
’\/Q(ldarktint) + O-r

La relacion sefial a ruido, definida como el cociente entre la potencia de la sefial de entrada iph2

y la potencia media de ruido referida a la entrada, i, queda, en funcion de la corriente fotoge-
nerada [15]:

. 2
(lphtint)
. . 2
Q(lph + ldark)tint + Gr

expresion valida para i ,, <i,,,... El SNR no se define para i

SNR(i ;) = (6.4)

ph > Lmax » PUes la distorsion intro-

ducida por la saturacion del sensor complicaria el desarrollo matematico sin ofrecer mas infor-
macion de la necesaria para esta discusion.

6.4.2.2.- Mejora del rango dinamico mediante el ajuste de la capacidad del pozo

Como se ha comentado, este método se basa en llevar a cabo un drenaje de la corriente que
carga la capacidad de integracion cuando é€sta es suficiente como para saturar el dispositivo.
Asumiendo el caso més sencillo en el que la capacidad de pozo se ajusta s6lo una vez desde el
momento en el que la corriente fotogenerada alcanza el valor ¢,,,,'0 hasta el instante ;. ©
expresa la proporcion de la carga g, en la cual se realiza el ajuste de la capacidad de pozo. La
Fig. 6.34 muestra la carga media recogida frente al tiempo para dos valores de fotocorriente.
Puede verse que cuando la carga recogida alcanza g¢,,,,0 en el ejemplo de una iluminacion

alta, la carga de salida queda fijada hasta ¢;.

A
9max f — — — — — — — — — — — — — 7
s | nivel de iluminacién
= alto
o | |
)
Q
i3]
E I I
<
g Qmax O — — /Z__
o / nivel d luminaci
bajo
: ' >
t tint tiempo

Fig. 6.34: Representacion de la carga integrada frente a tiempo durante la fase de integracion mediante
el esquema de ajuste de la capacidad del pozo

Basandose en el modelo de fotosensor de la Fig. 6.33, las expresiones a las que se llega con
este esquema de mejora del SNR son las siguientes [15]:

O

] (iphtinz‘)2 . 0<i . < 9 max (B _i
Eﬂ(iph + idark)tint + O-f o tl ok

SNR(i ;) = O ‘2 i 6.5)
E lph(tint_tl) . qmaer_i <j <qmax [(l_e)_l-
%q(iph Figari) Lin = 11) + 0,% , h dark = et Line =11 dark

Para valores de i, pequefios, el rango dindmico mejora en un factor [15]:
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pRF = 1298 (6.6)
1- tl/ Lint
La Fig. 6.35 [15] muestra la relacion entre SNR e i,,, para una simulacion en la que se toman

como parametros: ¢,,,,=125000e”; 0,=20¢"; t;,~30ms; iy,.,=1fA; 8=7/8; y t,/,,~255/256.

int
Para estos parametros resulta DRF'=32.

El andlisis puede facilmente extenderse a un niimero k de ajustes de la capacidad del pozo.

SNR(dB)

0
I I I I I ;
10'15 10—14 10—13 10—12 10—11 1ph(A)

Fig. 6.35: SNR vs. i, para el esquema de ajuste de la capacidad de pozo

Puede observarse que el rango dindmico se amplia, mientras que el SNR(i,,,,) se degrada en un

factor /-0 relativo al valor de pico del SNR de la arquitectura que no implementa la mejora del
rango dinamico.

6.4.2.3.- Mejora del rango dinamico mediante la técnica de muestreo multiple

La técnica de muestreo doble se ha aplicado para mejorar el rango dinamico en los sensores
CCDs, y en los CMOS APS. En esta técnica la imagen se toma dos veces, una vez con un corto
periodo de integracion y otra tras un tiempo de integracion mucho mayor, y las dos imagenes
se combinan para mejorar el rango dinamico. Conceptualmente, el tiempo de integracion corto
captura las areas de alta iluminacion antes de que el pozo se sature y los tiempos de integracion
altos capturan las areas de baja iluminacion después de un tiempo de integracién adecuado
para estas condiciones. Las dos imagenes, sin embargo, no resultan suficientes para representar
las zonas de las escena que son demasiado oscuras para que sean capturadas en la primera ima-
gen, o demasiado luminosas para ser capturadas en la segunda. Yang et al. [4] muestran que el
CA/D a nivel de pixel se ajusta de forma ideal para la implementacién de algoritmos que usen
multiples muestras. Se considera la implementacidon de un muestreo multiple para tiempos de
integracion crecientes de forma exponencial. En este caso, el rango dindmico se amplia en un

factor 2% y la imagen combinada tiene una resolucion en punto flotante con un exponente £,
donde £ es el numero de veces que se lleva a cabo el muestreo.

Utilizando el modelo del sensor propuesto en la Fig. 6.33, y considerando el caso sencillo de
un doble muestreo en los instantes t;,/a y t;,,, para a>1. La Fig. 6.36 muestra la carga media

recogida frente al tiempo para tres niveles de iluminacion. Puede observarse que mediante el
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muestreo en #;,/a, la sefial de iluminacién moderada puede muestrearse antes de que el sensor

sature.
A
Dmax |- — — — — — — .
nivel de iluminacion ]
g alto nivel de iluminacion
] | moderado
en
2 | . e,
g nivel de iluminacién
< bajo
oo
<
o
— | »
tim‘/a Lint tiempo

Fig. 6.36: Representacion de la carga integrada frente a tiempo durante la fase de integracion para un
esquema de doble muestreo

Las expresiones de la SNR a la que se llegan son [15]:

O . 2
[l (lphtint) 0<i . < Dmax .
aI,. ] 2! = lph . Ldark
[g(lph + ldark)tint + g, mt
. [
SNR(,) =0 2 tine? (6.7)
% Phllg 0 o Y9max . < al:k]max .
0 ‘ > - Laark =1ph < D Ldark
(i +iga) = +0, "
O a
El rango dindmico mejora en un factor [15]:
a DYmax .
T—_ ~Laark
DRF = L =~g4 (6.8)
Amax .
t_ “Ldark

int
bajo la condicion de i, pequeia.

La Fig. 6.37 [15]muestra la curva SNR frente a i, en las mismas condiciones que la curva de

la Fig. 6.35. Mientras que el factor de mejora del rango dinamico es el mismo (DRF=32), la
caida de la SNR en #;,,/a es menor que la caida de la SNR en el momento del ajuste de la capa-

cidad de pozo. Es decir, con el método de muestreo multiple el rango dinamico del sensor se
amplia, perjudicando en menor medida la SNR en comparacion con el ajuste de la capacidad
de pozo.

Para finalizar, la Fig. 6.38 [15]muestra la comparacion entre los dos métodos de mejora del
rango dindmico en el caso de multiples ajustes de la capacidad de pozo y de muestreo multiple.
Las curvas se obtienen de nuevo en las mismas condiciones que las anteriores, ademas de las
siguientes consideraciones.
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Fig. 6.37: Comparacion de la curva SNR vs. i, entre el esquema de ajuste de la capacidad de pozo y el
muestreo multiple
Para el ajuste multiple de la capacidad de pozo se toma un nimero de ajustes k=8, unos niveles

de capacidad de ajuste 8;=1/10, y unos tiempos de ajuste:

= 1- S (6.9)

1o ™!
para i=I, 2,..., 8. Se obtiene un factor de mejora DRF'=256, es decir, unos 48 dB. La suma de
todas las caidas del SNR es de 31 dBs, y el SNR(i,,,,) estd 7dB por debajo de la curva de la

arquitectura sin mejora del rango dindmico.

El muestreo multiple se lleva a cabo utilizando como parametro A=8. Se obtiene una mejora del
rango dindmico DRF=256. En la Fig. 6.38 se observa que el muestreo multiple logra una
mejora en torno a los 10 dBs.

55
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45| i
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35
304
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SNR(dB)

--------- muestreo multiple

ajuste capacidad de pozo

[ [ [ [ [ ;
1015 o1 10713 10712 o1t Iph(A)

Fig. 6.38: Comparacion de la curva SNR vs. iy, entre el esquema de ajuste mutiple de la capacidad de pozo
y el muestreo multiple (ambos para k=8)
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Capitulo

7

RESUMEN Y LINEAS FUTURAS DE
DESARROLLO

En este proyecto se han abordado los aspectos fundamentales del disefio de sensores de imagen
en tecnologias CMOS. Para ello, se han repasado los fendémenos de absorcidon Optica en semi-
conductores, y los fundamentos del diodo de union como elemento sensor fundamental. Se ha
seguido con un repaso a las caracteristicas esenciales de los dispositivos fotosensibles disponi-
bles en estas tecnologias, a las figuras de mérito relevantes en los sistemas de adquisicion, a los
procedimientos de adaptacion de la senal fotogenerada mas comunes, y a los problemas de ruido
espacial y temporal como dificultades mas significativas del disefio de este tipo de sistemas. Fi-
nalmente, se han estudiado los procedimientos de conversion analdgica-digital apropiados para
estos propositos. Todo esto constituye un inmejorable punto de partida para la continuacion de
este trabajo hacia objetivos ain mas ambiciosos.

Son generalmente conocidas las ventajas e inconvenientes de los sensores de imagen basados
en tecnologias CMOS convencionales, frente a la alternativa basada en dispositivos acoplados
por carga (CCD), y por tanto no se repetirdn aqui. También es ampliamente conocida la evolu-
cion actual de la tecnologia de sensores de imagen basados en semiconductores: la predominan-
cia comercial de las soluciones CCD estd dando paso ultimamente a una incorporacion
progresiva de las soluciones CMOS, en ciertas aplicaciones. Previsiblemente, esta tendencia
continuara, debido fundamentalmente a la continua progresion en el escalado tecnolégicoy a la
consecuente tendencia a la integracion de sistemas completos (sensor, procesador, actuador), a
la necesidad de reducir el consumo de potencia, y a la conveniencia de reducir los costes de pro-
duccidn. Debe remarcarse especialmente que, con toda probabilidad (ya hay algunos ejemplos
reportados), el futuro cercano nos muestre dispositivos sensores unidos a elementos de proce-
samiento, e incluso actuadores, en un mismo sustrato. En este sentido, la continuacion de este
trabajo se dirigira, ademas de a intentar contribuir de alguna manera al perfeccionamiento de
los sensores de imagen CMOS en si, a estudiar y perfeccionar el funcionamiento de los mismos
en cooperacion con circuiteria de procesamiento, en un mismo chip, para la realizacion de tareas
de vision artificial.
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SENSORES DE IMAGEN EN
TECNOLOGIAS CCD

Los dispositivos por acoplamiento de carga o CCD basan su funcionamiento en el almacena-
miento de la carga fotogenerada por el flujo de luz incidente en los elementos capacitivos cons-
truidos a partir de la unién Metal-Oxido fino-Semiconductor, o bien Polisilicio-Oxido fino-
Semiconductor. La Fig. A.1 muestra el elemento capacitivo que se utiliza normalmente para la
implementacion del dispositivo CCD. Este elemento se denomina capacidad de canal enterrado,
y se caracteriza porque la carga fotogenerada se recoge en la region de deplexion (o pozo de
potencial) formada por una union pn alejada de la interfaz semiconductor-6xido fino. La gene-
racion de la region de recogida de carga lejos de la interfaz tiene ventajas sobre los dispositivos
que generan dicha regién cerca de la superficie, tales como que la corriente oscura es mucho
menor.

; electrodo
l«—— Oxido fino

- f____q\—regi(')nn

]
— region p

regionde [

deplexion — ~xf —¥ f ®O

Fig. A.1: Esquema de capacidad de canal enterrado y desplazamiento de un par electron-hueco fotogenerado
en en la region de deplexion

El pozo de potencial estd generado mediante la correcta polarizacion de uno de los terminales
del dispositivo (electrodo). Al colocar a una determinada tension este electrodo se genera por
debajo de éste una region de deplexion cuya capacidad es la que se utiliza para recoger la carga
fotogenerada por el flujo de luz incidente. Ademas de este electrodo, existen otros componentes
que se utilizan para delimitar la region de recogida de carga, de forma que la carga recogida en
dicha region de deplexidn no escape de ella, evitando que el paquete de carga fotogenerada se
degrade. La Fig. A.2 muestra el esquema de la superficie de un pixel CCD.

Los elementos que limitan la regioén de carga espacial son:

- en direccion horizontal, nos encontramos con los delimitadores de canal. La Fig. A.3 muestra
el corte transversal del pixel CCD en esta direccion. Esta limitacion de la estructura limita el
canal enterrado que forma el dispositivo CCD. Estas regiones limitadoras normalmente tienen
regiones de difusion tipo p fuertemente dopadas por debajo de la capa de 6xido de campo y de-
bido a la combinacién del fuerte dopado y del ancho del 6xido de campo, el campo electrosta-
tico por debajo de la puerta en esta region es relativamente insensible a la tension o a cambios
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delimitadores de canal

i e

polisilicio
(electrodos)

Fig. A.2: Esquema de la superficie de un pixel CCD

en la tension de puerta. En este sentido, la carga que se recoge en el dispositivo de canal ente-
rrado puede quedar confinada sobre la region por debajo de la capa de 6xido fino.

- en direccion vertical no es necesario afnadir delimitadores de canal, pues la correcta polariza-
cion de los electrodos vecinos anula el pozo de potencial por debajo de ellos, con lo que la re-
gi6n de deplexion queda limitada a la zona justo por debajo del electrodo que la genera. La Fig.
A.4 muestra el corte transversal del pixel en direccion vertical.

puerta o
oxido de puerta

oxido de campo

I \
/I I\
TN ____- -7 ‘\ delimitadores de canal
/ \
! \4‘\ . .
. region de deplexion

Fig. A.3: Corte transversal horizontal del pixel CCD donde se muestran las regiones delimitadoras de canal

A.1- PIXEL CCD

La estructura de un pixel CCD simple se ilustra en la Fig. A.2. Esta figura muestra tres puertas
de polisilicio orientadas perpendicularmente a dos regiones de canal delimitadoras. Entre las re-
giones de canal delimitadoras se encuentra el canal enterrado. Si el potencial en el electrodo in-
termedio es mas positivo que el aplicado a las otras dos puertas, se formara un minimo local de
energia potencial bajo la puerta intermedia. Cuando los fotones choquan contra el pixel, se ge-
neraran pares electropn-hueco debido al efecto fotoeléctrico. Los electrones creados dentro de
la regidon de potencial minimo recigeran en esta region. Los electrones que se generan cerca de
las regiones de canal delimiladoras y lejos de la regioén de potencial se difundiran hacia el po-
tencial minimo y también serdn recogidos. En ambos casos, los huecos se difunden y se recogen
en el substrato tipo p. La cantidad de carga recogida en el pozo esta relacionada linealmente con
la intensidad del flujo de fotones y con el tiempo durante el cual la luz incide sobre el pixel
(tiempo de integracion).



165 Apéndice A.- Sensores de Imagen en Tecnologias CCD

electrodos

««—— canal enterrado
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[¢—— Ventana transparente
% % L Tensién de polarizacion

Fig. A.4: Esquema del corte transversal en sentido vertical del pixel CCD

Existen otros formatos de pixel CCD. Por ejemplo, estructuras que utilizan dos puertas de poli-
silicio para definir un pixel y algunas que utilizan cuatro. Sin embargo, la tecnologia mas utili-
zada en la fabricacion de CCDs en una escala cientifica es la estructura de tres fases ilustrada
en la Fig. A.4. La prevalencia de la tecnologia de tres fases se debe principalmente al mayor
yield y tolerancia en el proceso de esta tecnologia.

A.2- PROCESO DE TRANSFERENCIA DE CARGA

Un dispositivo por carga acoplada consiste en una matriz regular de pixeles individuales. La
Fig. A.5 ilustra un registro lineal de pixeles, cada uno con tres puertas separadas, referidas como
Phasel, Phase2 y Phase3 (P1, P2, P3). Como se muestra en el registro lineal, todas las puertas
P1 estan conectadas a la misma linea de reloj. Igual ocurre con P2 y P3.

Un pixel CCD no tiene sentido definido de forma individual para la lectura de la cantidad de
carga acumulada en su pozo de potencial cerca del electrodo de integracion. El proceso de lec-
tura de esta sefial en carga implica mover el paquete desde el sitio en el que se ha recogido la
carga hasta un amplificador de carga colocado al final de la linea. Este es el proceso de transfe-
rencia de cara ilustrado en la Fig. A.5. Se asume que la carga es recogida debajo de los electro-
dos P2. En t;, se aplica una tension positiva al electrodo P3 igual a la aplicada a P2, con lo que
se encienden los electrodos P3. La carga localizada debajo de P2 se redistribuye hacia la region
generada por la polarizacion de P3 mediante procesos de difusion y arrastre. En t, se desconecta
la tension aplicada a P2. La carga acumulada debajo de P2 se movera rdpidamente a la region
generada debajo del electrodo P3. La carga se ha desplazado del electrodo P2 al electrodo P3.

Repitiendo el proceso para P3 y P1 se consigue mover la carga hasta la region generada debajo
de P1. El ciclo se repite ciclicamente, de forma que todos los paquetes de carga se mueven de
forma simultanea de un pixel hacia el que tienen a la derecha. El pixel situado en el extremo
derecho volcara su carga en un amplificador de carga, mediante el cual se medira el numero de
electrones que han sido recogidos en el correspondiente pixel. Seran necesarios N ciclos de reloj
para realizar la lectura del registro lineal de N pixeles.
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En todo momento en cada pixel individual existe un pozo y una barrera con los pixeles colin-
dantes. Estos dos elementos son necesarios para almacenar la carga y que el paquete de carga
no se degrade. Puede observarse que si se intercambian los papeles de dos de los electrodos la
carga se desplazard hacia la izquierda.

La efectividad con la cual la transferencia de carga se lleva a cabo se mide con un parametro
denominado CTE (Charge Transfer Efficiency). Tipicamente la carga se transfiere con una
efectividad por encima del 99.999% por pixel.
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Fig. A.5: Esquema de tranferencia de carga para una linea de pixeles CCD
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MODELO MATEMATICO
DEL RUIDO

El ruido se modela generalmente como una variable aleatoria continua, y las formas de onda de
ruido se modelan como procesos aleatorios. Una variable aleatoria continua X puede caracteri-
zarse por su funcion de densidad de probabilidad (pdf):

£, f(x)dx = 1 v.1)

Conocida la pdf se pueden calcular todos los momentos de la variable aleatoria. Los dos mo-
mentos mas importantes son la media o valor medio:

X = I°° xf (x)dx (b.2)
Y el valor cuadratico medio de la variable:
X2 = I°° X2 fo(x)dx (b.3)

El valor cuadratico medio representa la potencia de la sefal X. La raiz cuadrada del valor cua-
dratico medio (denotado como RMS) representa una sefial constante de potencia equivalente a
la potencia media de X.

De la media y del valor cuadratico medio podemos calcular la varianza de X:

A —
o, = X2—(X)2 (b.4)
que se interpreta como la distancia cuadratica de X a su valor medio. Cuando X tiene valor me-

dio cero, su varianza coincidird con su valor cuadratico medio. La varianza se utiliza, por lo ge-
neral, para estimar la potencia de ruido.

La variable aleatoria mdas usada para describir el ruido es la variable aleatoria gaussiana. Con
esta variable aleatoria se describen las fuentes de ruido objeto mas importantes: el ruido térmi-
co, el ruido de disparo, y el ruido flicker. La pdf de la variable aleatoria gaussiana tiene forma
de campana, como se muestra en la Fig. B.1.

La funcion de densidad de la variable aleatoria gaussiana viene dada por:
_(x -X )2

e 20'x , —00< x< (bs)

S(x) =

2mo,

En el analisis de ruido, también necesitamos conocer la relacion entre las muestras de ruido
sampleadas en diferentes momentos. Esto se modela mediante variables aleatorias de varias
variables, que tendran asociadas una funcion de distribucion de probabilidad conjunta. En el
caso mas simple de dos variables aleatorias X e Y, la funcién de probabilidad conjunta viene
dada por:
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Fig. B.1: Funcion de densidad de probabilidad gaussiana N(0,1)
0
) >0 [ f ) (d)dy = 1 (b.6)

La relacion entre las dos variables aleatorias viene descrita por la funcion de autocorrelacion:

XYV = [ avf,(x »)(dx)dy ©.7)

Si se verifica la condicion: xY = X+ Y entonces X e Y estdn incorreladas. Si f(x, y)=fx(x)-fy(y)
entonces las variables aleatorias son independientes. Es facil de demostrar que dos variables
aleatorias independientes son incorreladas. La implicacidn inversa no es cierta.

Un proceso aleatorio X(t) se usa para modelar la forma de onda del ruido. El ruido se conside-
rara como un conjunto infinito de variables aleatorias muestreadas en tiempo. Para los instantes
t1, t, ..., ty, las muestras X(t;) , X(t,), ..., X(t,) seran variables aleatorias. En el analisis del ruido,
sera importante conocer el valor medio y la funcion de autocorrelacion de las muestras:

- X(1)

R (t+T1,8) = X(t+T1)X(¢)

Muchos de los procesos de ruido se modelan como procesos aleatorios estacionarios, es decir,
como procesos con estadisticos invariantes en el tiempo. En éstos, tanto el valor medio como la
funcién de autocorrelacion son invariantes en el tiempo, es decir:

- X(1)=H

-R(t+71,1) = X(t+T1)X(¢) = R (1)

Bajo estas consideraciones X(t) se considera un proceso aleatorio estacionario en sentido am-
plio (WSS), y su funcién de autocorrelacion tiene las siguientes propiedades:

_ 2 . : :
- R (0) = X7(#) que se interpreta como la potencia media del proceso
- R.(T) es una funcion impar
- |R(1)] <R (0) paratodoT

La densidad espectral de potencia de un WSS es la transformada de Fourier de su R,(T):
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S.) = IR = [(R et <o 5o 0.9

Puede demostrarse que la psd debe verificar:

- S.(f)=0 siendo una funcién impar

<P = X0) = [ S.()df

2
P S2) = 2f S (0
donde P es la potencia media, y P[f}, ;] es la potencia de la sefial en el rango de frecuencias [f],
f5]

De especial importancia en el analisis de ruido es el ruido blanco limitado en banda. Es un pro-
ceso estacionario en sentido amplio, con valor medio cero, y una psd plana limitada en banda,
como se muestra en la Fig. B.2:

5 2 if<s
sn=07 ©.9)

Eb, en otro caso

p

-fb/2 fb/2

Fig. B.2: Densidad espectral de potencia del ruido blanco limitado en banda

Su funcion de autocorrelacion es:

R (1) = PB% = PBsin(c2BT) (b.10)

Considerando el ancho de banda infinito, tendremos un ruido blanco. Esto implica
también las siguientes condiciones:

_m = ()’
S R(D) = 58(1)

-S(f) = 3,07

Si X(t) es una variable aleatoria gaussiana, entonces el ruido blanco es un ruido blanco gaussia-
no (WGN). El ruido térmico y el de disparo se modelan como procesos WGN.
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En el analisis de ruido normalmente se requiere la estimacion del valor medio y de la funcién
de autocorrelacion del proceso estacionario y ergodico. La forma de obtener estos parametros
es con la medida simultanea de diferentes muestras en diferentes sistemas idénticos, los cuales
se veran afectados Uinicamente por aquellos parametros de naturaleza aleatoria. Ocurre que en
el caso de circuitos integrados la medida de las caracteristicas del ruido usando este sistema im-
plicaria un alto coste, pues como paso necesario esté el tener una muestra suficiente de integra-
dos de iguales caracteristicas para su posterior analisis estadistico. Ahora bien, al considerar que
nuestro proceso es ergodico podemos reducir el analisis a diferentes muestras de un sistema
muestreando en el tiempo, es decir, muestrear la variable aleatoria en un mismo sistema toman-
do como variable el tiempo. En esta media temporal, el valor medio se estima como:

_ 17
X (1), = T,[o X(T)dt (b.11)
y la funcion de autocorrelacion como:

_ 17
(R (), = TIO X(T)X(T +1)dt (b.12)

La densidad espectral de potencia, en este caso, se puede expresar como:

n
1 .
S{(f) = =% FIR (D] (b.13)
i=1
El estimador en este caso se construira a partir de la estimacion de n muestras de Rx(T), y to-
mando la media de todos los periodos de muestreo.
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ANALISIS DEL RUIDO EN
CIRCUITOS LINEALES

En un circuito real existen multiples fuentes de ruido. Estamos interesados en hallar el ruido to-
tal en un determinado nodo, que por lo general serd un nodo de entrada o de salida de circuito.
Esto requiere conocer la funcion de transferencia desde la fuente de ruido al nodo en cuestion.
Dado que el ruido es por lo general muchomas pequefio que las sefiales del circuito, podremos
usar modelos lineales ara analizar las contribuciones de las diferentes fuentes de ruido a la po-
tencia total de ruido en el nodo en particular.

Veamos dos ejemplos de circuitos: el integrador y el circuito RC, pues se usan bastante en la
estructura de los sensores de imagen CMOS.

~ <' t=0
™
1(t) D = C Vo(t)

4/_

Fig. C.1: Circuito integrador

La estructura del circuito integrador se muestra en la Fig. C.1. Asumiendo /(¢) como un proceso
estacionario en sentido amplio, de media cero, aplicado a una capacidad de integracién en
t = 0, la tension de salida para ¢t > 0 sera:

_ 1/
V(1) = E,J’OI(T)dT (c.1)
Por lo tanto, dado que su valor medio vale cero:
—2 1 ¢ t- - t ot

R (c.2)
= Sf =R ()

donde R,(T) es la funcidon de autocorrelacion del proceso. Si /(#) es un ruido blanco con psd
P/2, entonces:

VL0 = Sf =58 (©3)
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Si ahora consideramos nuestro circuito lineal e invariante en el tiempo con respuesta impulsiva
h(t) y senal de tension de entrada X(?) (Fig. C.2),de caracteristicas WSS y media cero, entonces
la salida Y(?), en estado estacionario, también serd WSS de media cero, y de densidad espectral
de potencia:

2
S,(f) = [H(PS,(f) (c.4)
La ecuacion anterior es la base del analisis en circuitos lineales invariantes en el tiempo. El re-

sultado tipico que deriva de esta ecuacion es la potencia de ruido de un circuito RC, que resulta
la bien conocida expresion de k7/C.

X(t) Y(t)
h(t)

v

Fig. C.2: Circuito lineal invariante en el tiempo

En la Fig. C.3 se muestra el circuito RC de ejemplo, donde V;(?) es el ruido térmico asociado a

R, de densidad espectral de potencia S Vi(f ) = 2kTR . Lafuncién de transferencia del circuito

viene dada por:
1

H T :
) = s 2mre ()

y, por lo tanto:

2 1
H( = ———— (c.6)
1 +(21/RC)

Por lo que la densidad espectral de potencia de ruido a la salida vale:

S, (f) = 2kTR——— )
? 1 +(21/RC)

y la potencia media de salida vendra dada por:

—2 _ 00 _ kT

v, 0 = [ 8, (Ndf == ©8)

Se observa que la potencia media de salida resulta independiente de R. Este resultado deriva de
que R estd relacionada tanto con la fuente de ruido como con el ancho de banda del ruido, y am-
bos efectos se contrarrestan.
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.

V(t) <t> —— C Vo(t)

-

Fig. C.3: Circuito RC

Si consideramos ahora un circuito genérico con multiples fuentes de ruido, todas ellas incorre-
ladas, WSS y de media cero: V;(t), V (1), ..., V,,(t), en estado estacionario la tension de ruido a la
salida V() sera un proceso WSS, de media cero y psd:

k
2
S, (1) = S [HS, (/) (c9)
i=1
donde H;(f) es la funcion de transferencia del ruido desde el nodo i hasta la salida, y la potencia
media a la salida vendra dada por:

k
VW0 =[S, (Ndf =S Vo) (c.10)

i=1
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ANALISIS DEL RUIDO FLICKER EN
TRANSISTORES DE CANAL CORTO

Los transistores usados en las aplicaciones analdgicas son normalmente dispositivos de tamafo
grande. Sin embargo, en los sensores de imagen CMOS, los dispositivos implementados a
nivel de pixel no pueden ser de tamafio elevado, pues se reduciria drasticamente el factor de
relleno y, con ello, la eficiencia de la conversion de sefial Optica en eléctrica del sensor. Las
tecnologias CMOS usadas en la actualidad para la implementacion de sensores son tecnologias
submicrométricas en los que los transistores son de canal corto (L</ pm). En aplicaciones de
mucha precision, el ruido limita el rango dinamico de los sensores de imagen CMOS. En gene-
ral el ruido flicker generado por los transistores CMOS usados en el bloque de lectura no pre-
senta una limitacion, pues se elimina mediante la técnica CDS. Sin embargo, uno de los
mayores problemas del escalado de integracion es el cambio en el comportamiento del ruido a
baja frecuencia de los transistores MOS. Analicemos a continuacion este factor.

Los origenes del ruido de baja frecuencia no se entienden del todo. Hay varios modelos pro-
puestos que consideran todas las regiones de operacion y todos los niveles de inversion de los
transistores. Sin embargo, la mayoria de estos modelos son validos solo para transistores de
canal largo y necesitan de pardmetros raramente facilitados por las foundries.

En el modelo de fluctuacion de carga [1] el ruido flicker se atribuye a la captura y posterior
liberacion de las cargas en las trampas (estados energéticos dentro de la banda prohibida del
semiconductor generados por las imperfecciones introducidas en el proceso de fabricacidn)
que existen cerca de la interfaz semiconductor-6xido (Si-SiO, en el caso de una tecnologia de

silicio). Las fluctuaciones de carga generan un potencial superficial que modula la movilidad
de los portadores en el canal. Se asume que el canal puede intercambiar cargas con las trampas
de la interfaz gracias al efecto tunel. El modelo de fluctuacion en la movilidad [2] considera
que el ruido flicker es el resultado de las fluctuaciones de la movilidad de la carga en el sub-
strato. Ninguno de estos dos modelos explica de forma definitiva el comportamiento de la
carga a baja frecuencia. Si es cierto que el comportamiento del ruido a baja frecuencia depende
fuertemente del proceso de fabricacion usado. Ademas, se han observado comportamientos
muy diferentes a baja frecuencia para transistores nmos y pmos.

Recientemente se ha profundizado en el estudio de las propiedades del ruido para dispositivos
de area muy pequefia. Para MOSFETSs con area de canal muy pequefia es posible tener sélo una
trampa en el 6xido activo cerca del cuasinivel de Fermi en todo el canal. La captura y emision
del portador de carga por parte de la trampa produce una modulacién discretizada de la
corriente de canal, generando una sefial telegrafica aleatoria (RTS). Una senal telegrafica alea-
toria serd una sefial binaria que refleja el estado de la trampa: si ésta ha capturado a un portador
tomara el valor ‘1°, mientras que valdra ‘0’ en cualquier otro caso, y su densidad espectral de
potencia una curva lorentziana (Fig. D.1). Para dispositivos de area mayor, el ruido flicker
podra modelarse como la superposicion de las RTSs individuales. El salto entre dos niveles
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discretos de la corriente de drenador se modela generalmente como superposicion de los dos
efectos antes mencionados: la fluctuacion del nimero de portadores de carga, y la fluctuacion
de la movilidad que ocurre cuando una trampa cambia de estado.

espectro 1/

~ espectro 1/f
curva de Lorentz
~

densidad espectral de potencia (psd)

»
»

frecuencia

Fig. D.1: Comparacion a baja frecuencia de los diferentes espectros

En [3] se realiza un estudio detallado de la potencia de ruido en la corriente de drenador
tomando como variables del estudio transistores nmos y pmos de canal corto en tecnologias
submicrométricas, bajo diferentes geometrias y puntos de operacion. Del estudio realizado se
deducen las conclusiones que a continuacion presentamos.

Las caracteristicas de la potencia de ruido para un nmos son bastante regulares ante variaciones
geométricas y de los puntos de operacion. La potencia de ruido generada por la corriente de
drenador crece con la tension de puerta en inversion moderada y débil y tiende a saturarse en
inversion fuerte. En la region lineal, la potencia de ruido generada por la corriente de drenador
crece con la tension de polarizacidon de drenador, y por lo tanto, fuera de la regién 6hmica crece
levemente.

Para la corriente de drenador de un pmos con las mismas dimensiones se observa que la poten-
cia de ruido depende fuertemente de la corriente de polarizacion. Para una polarizacion de
puerta y de drenador dada la otencia de ruido del transistor nmos es mayor que la potencia
generada por un pmos. En general, los dispositivos pmos tienen niveles de ruido menores que
los nmos de iguales geometrias. Esto puede atribuirse a que el efecto tunel de los huecos en la
interfaz semiconductor-6xido es mayor que el de los electrones, y la diferencia entre las densi-
dades de trampas en el 6xido cerca de los limites de las bandas de valencia y conduccion, asi
como las diferencias en la movilidad, dando como resultado diferentes grados en la fluctuacién
de la movilidad superficial.

Respecto a las caracteristicas del ruido de la corriente de drenador en la region de inversion
fuerte y en la region subumbral para un MOSFET pmos de canal corto. En contraste con los
resultados obtenidos para los dispositivos de canal largo, para estos dispositivos la potencia de
ruido continua aumentando con la tension de puerta tanto en la region de inversion débil como
en la de inversion fuerte.

Respecto a la dependencia de la potencia de ruido de la corriente de drenador para el transistor
de canal n se observa que en ambas regiones (inversion débil e inversion fuerte) la potencia de
ruido aumenta significativamente con la tension de puerta tanto en la region lineal como en la
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region no lineal. Puede ademas remarcarse que la potencia de ruido depende débilmente de la
tension de drenador en la region de saturacion.

De la evolucion de la potencia de ruido para el mismo dispositivo para las regiones lineal y de
saturacion para inversion débil e inversion fuerte puede decirse que a medida que la tension de
puerta decrece, el nimero de sefiales telegraficas aleatorias que modelan el comportamiento
del ruido flicker en tecnologias submicrométricas se reduce y el espectro puede descomponerse
claramente en un nimero finito de curvas Lorentzianas elementales. Este efecto resulta mas
evidente para las fluctuaciones del mismo dispositivo observado en el dominio del tiempo. Se
pueden observar diferentes senales telegraficas, cada una caracterizada por diferentes tiempos
entre saltos. En otras palabras, existen dos o tres trampas activas en la interfaz con diferentes
caracteristicas temporales y diferentes niveles energéticos.

Como conclusion, el espectro del ruido flicker en los MOSFETs de area pequeiia es el resul-
tado de una superposicion de sefiales telegraficas aleatorias. El papel de los estados energéticos
presentes en la interfaz produce el efecto de RTS. El ruido flicker se hace mas importante a
medida que las tecnologias se escalan y se reducen las tensiones de polarizacion para lograr un
menor consumo.

El modelo matematico propuesto en [4] para el ruido flicker modelado como un conjunto de
sefiales RTS es el siguiente. La captura y emision de portadores de carga en el canal del transis-
tor por parte de las trampas pueden modelarse por la funcidon N(t), la cual tomara un valor ‘1’ si
un portador es capturado, y ‘0’ en otro caso, como se muestra en la Fig. D.2. La trampa se con-
sidera activa cuando su nivel de energia estd proximo al nivel de Fermi [5] del semiconductor.
En tal caso, las frecuencias de captura y emision seran aproximadamente iguales. En tal caso,
N(t) puede modelarse como una sefial telegrafica aleatoria de frecuencia A. En equilibrio, la
autocovarianza del proceso aleatorio definido por N(?) puede expresarse como:

1 2t
Cy(1) = 3¢ (d.1)
y la correspodiente densidad espectral de potencia viene dada por:
1 A
SH(f) = 5;\3—7}—)2 (d.2)
+ (1T
puerta
(a)
O
\/ 000 o Oon
O portador de carga en el canal
(b) N@) @ portador de carga capturado por una trampa

-

L

Fig. D.2: (a) Representacion de un transistor MOS con una sola trampa en el oxido de puerta; y (b) la
senial telegrafica aleatoria generada por la trampa

t
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En la practica, los transistores MOS tienen un nimero de trampas elevado en el 6xido de
puerta. Puesto que cada trampa captura y emite portadores de forma independiente, la densidad
espectral de potencia del numero total de electrones capturados es la suma de todas las densi-
dades de potencia de cada electron individual atrapado. Las trampas pueden tener diferentes
frecuencias de captura y liberacion, en funcion del lugar en el que se encuentren ubicadas. La
distribucion de frecuencias g(A) se supone que obedece a una distribucion logaritmica uni-
forme [6]:
4kTAt, N,
gA) = — (d.3)

)\log—E
AL

donde kT es la energia térmica, 4 es el area del canal, ¢, el ancho de 6xido de puerta efectivo,

N, la densidad de trampas (en eV“lcm'3), Ay y A; las frecuencias maxima y minima de captura

por parte de las trampas, respectivamente. La densidad espectral de potencia del total de elec-
trones capturados viene dada por:

kTAt

ox*"' ¢

A
S(f) = J'HSA(f)g()\)d}\ O—22 1 parah, <f <Ay (d.4)
M 210gz\£f
)\L

Para f<A;, S(f) es constante, mientras que para f>Ap, S(f) es porporcional a I/jﬁ . En el rango de
frecuencias habitual, S(f) resulta proporcional a 1/f.

Para modelar el ruido flicker en los transistores MOS de canal corto, las fluctuaciones en el
numero de portadores es dominante [7], y la densidad de potencia del ruido flicker introducido
por la corriente de drenador viene dada por:

{ — g q kTAt, N
2 2 2
$1,(1) = €,y () = €550, (/) = &=y 5() = = or (d.5)
Cox Cox 26, Alog 32 f
L

donde C,, es la capacidad de 6xido de puertra, Sy,(f) la densidad de potencia equivalente de
ruido flicker en tension en la puerta del transistor, y Sp(f) es la densidad de potencia de ruido
flicker introducido por la carga en el canal. Como se ve, S;,(f) es inversamente proporcional al

area de puerta, lo que explica que el ruido flicker tome especial importancia a medida que la
tecnologia se escala.
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